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Resumo
A crescente necessidade por sistemas de comunicação sem fio que apresentem maior efi-
ciência espectral e confiabilidade, tem norteado os estudos e as propostas tecnológicas futuras das
comunicações. Temáticas como eficiência espectral, múltiplo acesso e algoritmos de detecção de
sinais são muito importantes e fazem parte dos estudos propostos pelo 3GPP (Third Generation Part-
nership Project), para elaboração da quinta geração de sistemas móveis, 5G. Nesse sentido, a fim
de colaborar com o futuro das comunicações, uma das vertentes desta tese apresenta contribuições
na área de diversidade espacial de sinais (SSD - Signal Space Diversity), técnica essa que permite
o aumento da ordem de diversidade do sistema, sem impactar na eficiência espectral do mesmo. A
técnica SSD trabalha com constelações rotacionadas. Uma nova métrica de avaliação, denominada
métrica K, será usada neste trabalho para a obtenção de parâmetros de rotação ótimos. Em uma
das abordagens, serão propostas e avaliadas novas estruturas matriciais de rotação multidimensional.
Uma comparação de desempenho, em termos da taxa de erro de bit (BER - Bit Error Rate) média
destas matrizes propostas, com estruturas de rotação comumente encontradas na literatura será rea-
lizada. Em outra avaliação, por meio de simulação computacional, os parâmetros de rotação ótimos
de matrizes de rotação ortogonais em cenários com um único usuário serão obtidos usando a mé-
trica K. Os resultados mostram que os ângulos de rotação ótimos obtidos neste trabalho, apresentam
melhor desempenho que os ângulos de rotação encontrados por meio da distância produto mínima
(MPD - Minimum Distance Product), métrica essa comumente usada na literatura. Além disso, os
resultados apontam que os ângulos de rotação ótimos variam de acordo com as configurações do
sistema, sendo que, neste trabalho são avaliados diferentes ordens de modulação QAM, número de
dimensões e quantidade de antenas usadas na recepção. Será também realizada uma análise em ce-
nário multiusuário, com o objetivo de verificar o impacto no desempenho devido ao uso de diferentes
parâmetros de rotação em cada um dos usuários. Expressões analíticas para auxiliar nessa avaliação
serão apresentadas. Será verificado se os parâmetros de rotação encontrados para os cenários com
um único usuário, podem ser utilizados por todos os usuários no cenário multiusuário, sem prejuízo
de desempenho. Outra contribuição desta tese se refere à comparação realizada entre as técnicas de
múltiplo acesso MC-CDMA (Multicarrier Code Division Multiple Access) e SCMA (Sparse Code
Multiple Access), usando seus respectivos detectores multiusuários, MU-MLD (Multiuser Maximum
Likelihood Detector) implementado via detecção esférica (SD - Sphere Detector) e MPA (Message
Passing Algorithm). Nessa análise comparativa serão apresentadas curvas da BER média em função
da razão sinal-ruído (SNR - Signal to Noise Ratio) em canais com desvanecimento. Esses resultados
serão obtidos por meio de simulações de Monte Carlo. Serão também apresentados os resultados de
complexidade dos detectores multiusuário, em termos do número de operações matemáticas, obtidos
por meio de expressões analíticas e simulações. Nessas análises será considerado o enlace reverso
de sistemas celulares sobrecarregados, ou seja, quando o número de usuários alocados no sistema
é maior do que o número de recursos físicos disponíveis. Os resultados mostram que, em mesmas
condições de eficiência espectral e sem o uso de códigos corretores de erros, a técnica MC-CDMA
apresenta um melhor desempenho em relação à técnica SCMA e que o decodificador SD é menos
complexo que o detector MPA.
Palavras-chave: Matrizes de Rotação, Modulação Multidimensional, MC-CDMA, MPA,
MU-MLD, SCMA, SSD.
Abstract
The growing necessity for wireless communication systems with greater spectral efficiency
and reliability has been guiding the future communication technological proposals. Spectral effici-
ency, multiple access techniques and signal detection algorithms compose part of the 3GPP (Third
Generation Partnership Project) research for the fifth generation of mobile communication systems,
5G. In order to cooperate with the communication development, this thesis presents contributions in
the signal spatial diversity (SSD) area, technique that allows to increase the system diversity order
without impact its spectral efficiency. The SSD technique uses rotated constellations. Thus, a new
metric, named metric K, is used in this thesis in order to obtain the optimum rotation parameters for
SSD systems. In addition, new multidimensional rotation matrices are proposed and evaluated in this
work. A performance comparison, in terms of the mean bit error rate (BER), of these proposed rota-
tion matrices with others rotation matrices commonly found in the literature is done. Employing the
metric K, the optimum rotation parameters used in matrices are obtained by simulation, considering
single user scenarios. The results show that the optimum rotation parameters obtained in this work
present better performance compared to the rotation parameters obtained by the minimum product
distance (MPD) metric, commonly used in the literature. Our analysis evidences that the optimum ro-
tation parameters vary according to the system parameters, that is, the M-QAM modulation order, the
number of dimensions and the number of antennas used at the receiver. Another analysis is done for a
multiuser scenario. In this case, the performance impact due to the use of different rotation parameters
for each user is evaluated. Matrix expressions to emulate the received signals in a multiuser scenario
are also presented. Due to the high complexity to obtain the optimum rotation parameters for a mul-
tiuser scenario, we also evaluate if the single user optimum rotation parameters can be used by all the
users in the multiuser scenario. Another thesis contribution is related to multicarrier code division
multiple access (MC-CDMA) and sparse code multiple access (SCMA). Specifically, a performance
comparison is carried out considering their respective multiuser detectors, that is the multiuser ma-
ximum likelihood detector (MU-MLD) implemented via sphere decoder (SD) for MC-CDMA and
the message passing algorithm (MPA) for SCMA. The performance results are shown in terms of
mean BER as a function of the signal to noise ratio (SNR) in fading channels, and they are obtained
via Monte Carlo simulations. In addition, the multiuser detectors complexity, in terms of the mean
number of mathematical operations, is obtained by simulation and also by analytics expressions. In
these analysis, an overloaded uplink mobile system is considered, that is, the number of simultane-
ous active users is greater than the number of available physical resources. The results show that, in
the same spectral efficiency conditions, the MC-CDMA technique presents better performance than
SCMA technique and the SD multiuser decoder is less complex than the MPA detector.
Keywords: Rotation Matrices, Multidimentional Modulation MC-CDMA, MPA, MU-MLD,
SCMA, SSD.
Lista de Figuras
2.1 Diagrama de constelação 16-QAM com codificação de Gray. . . . . . . . . . . . . . 33
2.2 BER média em função de γc para um detector MRC com modulação BPSK, com
diversidade em frequência considerando L = 1, 2, 3 e 4 subportadoras. . . . . . . . . 38
2.3 Diversidade Espacial de Sinais baseado na Rotação de Constelação. . . . . . . . . . 41
2.4 Transmissão em um sistema SSD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43
2.5 Transmissão em um sistema SSD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45
2.6 Alocação de canais com a técnica FDMA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
2.7 Alocação de canais com a técnica TDMA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
2.8 Técnica CDMA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52
2.9 Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor OFDMA (Implementação Analógica). 53
2.10 Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor OFDMA (Implementação Digital). . 54
2.11 Grade de Transmissão OFDM. Subportadoras em função do tempo. . . . . . . . . . 55
2.12 Exemplo de espalhamento espectral e alocação dos símbolos espalhados nas subpor-
tadoras em um sistema MC-CDMA. Cenário com dois usuários, L = 4 subportadoras
e G = 4 chips/símbolo. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
2.13 Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor MC-CDMA (Implementação Analó-
gica). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
2.14 Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor MC-CDMA (Implementação Digital). 57
2.15 Diagrama de blocos do transmissor SCMA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
2.16 Modelo de espalhamento LDS (Low Density Sequence). . . . . . . . . . . . . . . . . 61
2.17 Grafo Fator referente à Matriz LDS Z4×6. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63
2.18 Conjunto de sequências de espalhamento de comprimento 4, com 4 subportadoras e
6 usuários. Cada sequência de espalhamento é mapeada a partir de uma sequência
binária de 2 bits. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
2.19 Diagrama de blocos para geração de conjunto de sequências de espalhamento espar-
sas (codebooks). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
2.20 Geração de uma constelação-mãe complexa de 16 pontos a partir de duas constelações
4-QAM. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
2.21 Exemplo de mapeamento dos bits bi1bi2 do i-ésimo usuário em sequências de espa-
lhamento do i-ésimo conjunto SCMA e sua multiplexação em 4 subportadoras. Neste
cenário, o fator de carga do sistema é β = 150%. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
2.22 Estrutura do filtro casado no enlace reverso de um sistema celular. . . . . . . . . . . 71
2.23 Estrutura do combinador de máxima razão (MRC) aplicado em um sistema com Υ
antenas de recepção. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72
2.24 Reticulado de uma decodificação esférica considerando modulação 4-PAM e 2 usuá-
rios. Representação da hiperesfera de raio R centrada no ponto referente ao vetor
recebido y. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75
2.25 Árvore de decodificação SD, considerando modulação 4-PAM e 2 usuários. . . . . . 76
2.26 Troca de mensagens entre os nós de função e nós de variável. . . . . . . . . . . . . . 81
2.27 Complexidade Computacional do Detector MPA em função do Número de Iterações,
considerando a matriz LDS Z4×6 (2.46). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
3.1 Ângulos da matriz de rotação que resultaram na menor métrica K para o cenário de 2
dimensões e modulação 16-QAM. Simetria entre os ângulos encontrados. . . . . . . 91
3.2 Rotação da constelação 16-QAM para o cenário de 2 dimensões para os ângulos do
1º quadrante que obtiveram a menor métrica K. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
3.3 BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 2 e Υ = 1. Resultados
de simulação da BER média para a matriz de rotação proposta e a matriz de rotação
da Tab. 2.1. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 92
3.4 BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 3 e Υ = 1 antena,
considerando a matriz de rotação proposta com diferentes resoluções. . . . . . . . . 94
3.5 BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 3 e Υ = 1 antena,
considerando a matriz de rotação proposta e a matriz de rotação da Tab. 2.1. . . . . . 95
3.6 BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 3 e Υ = 1. Resultados
da assíntota (2.26) para a matriz de rotação proposta e para a matriz de rotação da
Tab. 2.1. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
3.7 BER média em função de γb para modulação 16-QAM,D = 3 e Υ = 1, considerando
as matrizes de rotação geral apresentadas em (3.17) e (3.20). . . . . . . . . . . . . . 97
3.8 BER média em função de γb para a modulação 16-QAM, D = 4 e Υ = 1. Simulação
da BER média para as matrizes de rotação propostas (3.21), (3.22) e (3.23) e também
para a matriz dada na Tab. 2.1. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
3.9 BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 4 e Υ = 1. Resultados
da assíntota da BER Média para a matriz de rotação proposta em (3.23), matriz dada
em [12] e matriz Krus4 [76]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
3.10 BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 2 e Υ = 1, considerando
a a matriz de rotação proposta em (3.1) e a matriz dada na Tab. 2.1. . . . . . . . . . . 103
3.11 BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 3 e Υ = 1, considerando
a matriz de rotação proposta em (3.5) e a matriz dada na Tab. 2.1. . . . . . . . . . . 103
3.12 BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 3 e Υ = 1. Assíntotas da
BER média para a matriz de rotação proposta em (3.5) e a matriz dada na Tab. 2.1. . 104
3.13 BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 4 e Υ = 1. Assíntota da
BER média para a matriz de rotação proposta em (3.12) e a matriz dada na Tab. 2.1. . 104
4.1 Taxa de Erro de Bit Média em função de γb para a modulação 4-QAM, D = 2 e
Υ = 1. Resultados de Simulação da BER Média para λ2 = 1 e λ2 = 1, 932. . . . . . 108
4.2 Valores da métrica K em função de λ2 para modulações 4-QAM, 16-QAM e 64-
QAM. Busca computacional com resolução de 0,001 em cenário com D = 2 e Υ = 1. 110
4.3 BER Média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 2 dimensões e Υ = 1
antena. Resultados da assíntota (2.26) e de simulação da BER média para as métricas
K e MPD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114
4.4 BER média em função de γb para diferentes ordens de modulação M , em um cenário
com D = 2 dimensões e Υ = 1 antena. Resultados de simulação da BER média para
as métricas K e MPD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114
4.5 BER média em função de γb para diferente número de dimensões, em um cenário
com modulação 4-QAM e Υ = 1 antena. Resultados de simulação da BER média
para métrica K e MPD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115
4.6 BER média em função de γb para a modulação 4-QAM e Υ = 2 antenas. Resultados
da assíntota e de simulação da BER média para métrica K e MPD. Avaliação para
D = 2 e D = 4 dimensões. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116
4.7 BER Média em função de γb para diferentes números de antenas, em cenário com
4-QAM e D = 2 dimensões. Resultados da assíntota (2.26) e da simulação da BER
média para métrica K e MPD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117
4.8 BER Média em função de γb para a modulação 4-QAM e cenários com diversidade
de ordem 6. Resultados da assíntota (2.26) e de simulação da BER média para as
métricas K e MPD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 118
4.9 BER Média de K1 e K2 em função de λ2,K2 . K1 parametrizado com λ2,K1 = 1, 932.
Cenário de simulação considerando 4-QAM, Υ = 1 antena, D = 2 dimensões e γb =
19 dB. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122
4.10 BER Média em função de γb, com parâmetros de rotação do usuário 2, λ2,K2 = 0, 526,
1 e 1, 932, modulação 4-QAM, Υ = 1 antena e D = 2 dimensões. . . . . . . . . . . . 123
4.11 BER Média dos usuários K1 e K2 em função de λ2,K2 . K1 parametrizado com
λ2,K1 = 1, 812. Cenário de simulação considerando modulação 4-QAM, Υ = 2
antenas, D = 2 dimensões e γb = 9 dB. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124
5.1 Taxa de erro de bit média em função de γb dos conjuntos de sequências de espalha-
mento gerados com e sem a rotação específica. Simulação considerando a matriz
LDS Z4×6 (2.46) com 6 usuários e modulação de 4 pontos. . . . . . . . . . . . . . . 127
5.2 Taxa de erro de bit média em função do número de iterações. Simulação considerando
a matriz LDS Z4×6 (2.46) com 6 usuários e modulação de 16 pontos. . . . . . . . . . 129
5.3 Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 100% e dv = 2. . . . . . . . . . . 130
5.4 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA
considerando modulação 4-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β
= 100%). Algoritmo MPA com 2 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132
5.5 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA.
Modulação 16-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%).
Algoritmo MPA com 3 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 133
5.6 Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 150% e dv = 2. . . . . . . . . . . 133
5.7 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA.
Modulação 4-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%).
Algoritmo MPA com 6 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 134
5.8 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA.
Modulação 16-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%).
Algoritmo MPA com 9 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 135
5.9 Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 200% e dv = 2. . . . . . . . . . . 135
5.10 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA.
Modulação 4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 2 (β = 200%).
Algoritmo MPA com 5 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136
5.11 Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 100% e dv = 3. . . . . . . . . . 137
5.12 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA.
Modulação 4-QAM, K = 4 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 3 (β = 100%).
Algoritmo MPA com 5 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138
5.13 Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 200% e dv = 3. . . . . . . . . . 138
5.14 Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA.
Modulação 4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 3 (β = 200%).
Algoritmo MPA com 5 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139
5.15 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modula-
ção 4-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%). Algoritmo
MPA com 2 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 141
5.16 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modu-
lação 16-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%).
Algoritmo MPA com 3 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 142
5.17 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modula-
ção 4-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo
MPA com 6 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143
5.18 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modula-
ção 16-QAM,K = 6 usuários,G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo
MPA com 9 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143
5.19 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modu-
lação 4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 2 (β = 200%).
Algoritmo MPA com 5 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 144
5.20 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modula-
ção 4-QAM, K = 4 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 3 (β = 100%). Algoritmo
MPA com 5 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 145
5.21 Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modula-
ção 4-QAM,K = 10 usuários,G = 5 subportadoras e dv = 3 (β = 200%). Algoritmo
MPA com 5 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 146
5.22 Número de acessos à LUT em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo
MPA com 6 iterações. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 147
Lista de Tabelas
2.1 Matrizes de Rotação SSD e seus respectivos parâmetros [12]. . . . . . . . . . . . . . 41
2.2 Conjunto de sequências de espalhamento baseado na matriz LDS Z4×6 dada em
(2.46). Geração das sequências de espalhamento considerando a etapa de rotação
específica. M = 4 sequências dispostas nas colunas para cada um dos K = 6 usuários. 67
2.3 Conjunto de sequências de espalhamento baseado na matriz LDS Z4×6 dada em
(2.46). Geração das sequências de espalhamento sem etapa de rotação específica.
M = 4 sequências dispostas nas colunas para cada um dos K = 6 usuários. . . . . . 68
3.1 Valores dos ângulos das matrizes de rotação para D = 2, D = 3 e D = 4, conside-
rando modulação 16-QAM. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
3.2 Valores dos ângulos das matrizes de rotação para D = 2, D = 3 e D = 4, conside-
rando modulação 4-QAM. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
4.1 Valores ótimos dos parâmetros de rotação λ2, λ3, λ4,1 e λ4,2 para Υ = 1, em função
do número de dimensões e a ordem da modulação. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
4.2 Valores das métricas MPD eK obtidas em função do número de dimensões e a ordem
da modulação, para valores correspondentes na Tab. 4.1. . . . . . . . . . . . . . . . 111
4.3 Parâmetros de rotação ótimos (λs) para 4-QAM, em função do número de antenas
(Υ) e do número de dimensões (D). Parâmetros encontrados por meio das métricas
K e MPD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
Glossário
3G - Terceira Geração da Telefonia Móvel
3GPP - Parceria de Projeto de Terceira Geração - Third Generation Partnership Project
4G - Quarta Geração da Telefonia Móvel
5G - Quinta Geração da Telefonia Móvel
5G NR - Nova Onda de Rádio 5G - 5G New Radio
AMPS - Sistema de Telefonia Móvel Avançado - Advanced Mobile Phone System
AR - Realidade Aumentada - Augmented Reality
AWGN - Ruído Aditivo Gaussiano Branco - Additive White Gaussian Noise
BCH - Bose Chaudhuri Hocquenghem
BER - Taxa de Erro de Bit - Bit Error Rate
BPSK - Modulação em Fase por Chaveamento Binário - Binary Phase Shifting Keying
CDMA - Múltiplo Acesso por Divisão de Códigos - Code Division Multiple Access
CFO - Função dos Operadores de Constelação - Constellation Function Operators
CMF - Filtro Casado Convencional - Conventional Matched Filter
DFT - Transformada de Fourier Discreta - Discrete Fourier Transform
DSSS - Espalhamento Espectral por Sequência Direta - Direct Sequence Spread Spectrum
DVB - Transmissão de TV Digital - Digital Video Broadcasting
eMBB - Taxa de Dados Móvel Melhorada - Enhanced Mobile Broadband
ERB - Estação Rádio-Base
FDMA - Múltiplo Acesso por Divisão de Frequências - Frequency Division Multiple Access
FFT - Transformada Rápida de Fourier - Fast Fourier Transform
FHSS - Espalhamento Espectral por Salto em Frequência - Frequency Hooping Spread Spectrum
FM - Modulação em Frequência - Frequency Modulation
GSM - Sistema Global de Telefonia Móvel - Global System for Mobile Communications
i.i.d. - Identically Independently Distributed
IDFT - Transformada de Fourier Discreta Inversa - Inverse Discrete Fourier Transform
IFFT - Transformada Rápida de Fourier Inversa - Inverse Fast Fourier Transform
IoT - Internet das Coisas - Internet of Things
ISI - Interferência Inter-simbólica - Intersymbol Interference
ITU-R - União Internacional de Telecomunicações - Setor de Radiocomunicação - International
Telecommunication Union - Radiocommunication Sector
LDPC - Códigos de Checagem de Paridade de Baixa Densidade - Low Density Parity Check
LDS - Sequência de Espalhamento de Baixa Densidade - Low Density Signature
LUT - Look-up Table
M-PAM - Modulação por Amplitude de Pulso Multinível - Multilevel Pulse Amplitude Modula-
tion
M-PSK - Modulação em Fase por Chaveamento Multinível - Multilevel Phase Shift Keying
M-QAM - Modulação por Amplitude em Quadratura Multinível - Multilevel Quadrature Ampli-
tude Modulation
MAI - Interferência de Múltiplo Acesso - Multiple Access Interference
MAP - Probabilidade Máxima A-Posteriori - Maximum A-Posteriori
MC - Múltiplas Portadoras - Multi Carrier
MC-CDMA - Múltiplo Acesso por Divisão de Códigos com Múltiplas Portadoras - Multi Carrier
Code Division Multiple Access
MLD - Decodificador de Máxima Verossimilhança - Maximum Likelihood Detector
mMTC - Comunicação Máquina a Máquina Massiva - Massive Machine Type Communications
MPA - Algoritmo de Troca de Mensagens - Message Passing Algorithm
MPD - Métrica de Distância Produto Mínima - Minimum Product Distance
MRC - Detector Combinador - Maximum Ratio Combining
MU-MLD - Decodificador Multiusuário de Máxima Verossimilhança - Multiuser Maximum Like-
lihood Detector
NF - Nó de Função
NOMA - Múltiplo Acesso Não Ortogonal - Non-Orthogonal Multiple Access
NV - Nó de Variável
PAM - Modulação por Amplitude de Pulso - Pulse Amplitude Modulation
PER - Taxa de Erro de Pacotes - Packet Error Rate
PEP - Probabilidade de Erro Par-a-Par - Pairwise Error Probability
QAM - Modulação por Amplitude em Quadratura - Quadrature Amplitude Modulation
QPSK - Modulação em Fase por Chaveamento em Quadratura - Quadrature Phase Shift Keying
QR-MMSE - Decomposição QR do tipo Erro Médio Quadrático Mínimo - QR Minimum Mean
Square Error
OFDM - Multiplexação por Divisão de Frequências Ortogonais - Orthogonal Frequency Divi-
sion Multiplexing
OFDMA - Múltiplo Acesso por Divisão de Frequências Ortogonais - Orthogonal Frequency Di-
vision Multiple Access
OMA - Múltiplo Acesso Ortogonal - Orthogonal Multiple Access
SCMA - Múltiplo Acesso por Códigos Esparsos - Sparse Code Multiple Access
SD - Decodificador Esférico- Sphere Decoder
SNIR - Razão Sinal-Ruído mais Interferência- Signal to Noise plus Interference Ratio
SNR - Razão Sinal-Ruído - Signal to Noise Ratio
SS - Espalhamento Espectral - Spread Spectrum
SSD - Diversidade Espacial de Sinais através de Rotação de Constelações - Signal Space
Diversity
TDMA - Múltiplo Acesso por Divisão de Tempo - Time Division Multiple Access
URLLC - Comunicação Ultra Confiável e de Baixa Latência - Ultra Reliable Low Latency Com-
munications
V-BLAST - Vertical-Bell Laboratories Layered Space Time
V2V - Veículo à Veículo - Vehicle to Vehicle
VR - Realidade Virtual - Virtual Reality
Lista de Símbolos
0 - Matriz de zeros
αa,g,k - Ganho do canal para a a-ésima antena, g-ésima subportadora e k-ésimo usuário
Ai - Amplitude do sinal do i-ésimo usuários
B - Largura de banda do sinal modulado
Bc - Largura de banda de coerência do canal
Bd - Espalhamento Doppler
β - Fator de carga do sistema
ci - Sequência de espalhamento do i-ésimo usuário
cg,k - g-ésimo chip da sequência de espalhamento do k-ésimo usuário
cn - n-ésimo nó de função do grafo-fator SCMA
D - Número de dimensões
dc - Número de usuários SCMA em cada subportadora
dp - Métrica distância produto mínima (MPD)
dv - Número de subportadoras usadas por cada usuário SCMA
∆f - Banda de uma subportadora OFDM
∆fe - Separação de frequência entre subportadoras
E - Matriz de desentrelaçamento
Eb - Energia de bit
Es - Energia de símbolo
fc - Frequência da portadora
fd - Deslocamento Doppler
G - Fator de espalhamento (chips)
Gl - Ganho de Canal na l-ésima antena
Gmax - Fator de espalhamento máximo (chips)
γb - Razão sinal-ruído média
h - Vetor com ganhos do canal
H - Matriz de canal
I - Matriz identidade
I2 - Matriz identidade de dimensão 2× 2
IT - Número total de iterações realizadas pelo detector MPA
I tcn←uk - Mensagem extrínseca para o n-ésimo nó de variável na t-ésima iteração
I tcn→uk - Mensagem extrínseca para o k-ésimo nó de função na t-ésima iteração
I{r} - Componentes imaginárias do vetor r
K - Número de usuários
K - Métrica K
L - Número de subportadoras OFDMA
L - Ordem de Diversidade
Lg - Prefixo cíclico
λ2 - Parâmetro de rotação da matriz de 2 dimensões
λ3 - Parâmetro de rotação da matriz de 3 dimensões
λ4,1 - Parâmetro de rotação da matriz de 4 dimensões
λ4,2 - Parâmetro de rotação da matriz de 4 dimensões
λc - Comprimento de onda
M - Ordem da modulação M-ária
N0 - Densidade espectral unilateral do ruído
n(t) - ruído AWGN
nbs - Número de bits por símbolo
nk - amostra de ruído do k-ésimo usuário
NNF+,− - Número de operações de soma e subtração realizadas pelos nós de função do detector
MPA
NNV+,− - Número de operações de soma e subtração realizadas pelos nós de variável do detector
MPA
NSD+,− - Número de operações de soma e subtração realizadas pelo detector SD
NNF×,÷ - Número de operações de multiplicação e divisão realizadas pelos nós de função do
detector MPA
NNV×,÷ - Número de operações de multiplicação e divisão realizadas pelos nós de variável do
detector MPA
NSD×,÷ - Número de operações de multiplicação e divisão realizadas pelo detector SD
p(t) - Formato do pulso retangular em Banda Base
Pt - Potência transmitida
Pb - Taxa de erro de bit média
φag,k - Variação de fase para a a-ésima antena, g-ésima subportadora e k-ésimo usuário
φ∆ - Constante de desvio de fase das modulações M-PSK
Q - Matriz ortogonal com dimensão ΥG×ΥG
q(t) - Formato do pulso em banda base
r - Vetor de símbolos rotacionados
R - Raio da hiperesfera
R - Matriz triangular superior com dimensão K ×K
R{r} - Componentes reais do vetor r
Rb - Taxa de transmissão em bits/s
Rc - Taxa de transmissão em chips/s
Rs - Taxa de transmissão em símbolos/s
ρ - Eficiência espectral em bits/s/Hz
ρmp - Eficiência espectral de sistemas multi-portadora em bits/s/Hz
Ri,k - Função de correlação cruzada entre as sequências de espalhamento do i-ésimo e k-
ésimo usuários
s˜ - Métrica MLD
sˆ - Vetor de símbolos
si - Símbolo com a informação do i-ésimo usuário
sˆi - Amostra do símbolo de informação do i-ésimo usuário
σ2n - Variância do ruído AWGN
σ2c - Variância da interferência co-canal
Tb - Intervalo de duração de bit
Tc - Intervalo de duração de chip
TC - Intervalo de coerência do canal
Tg - Duração do prefixo cíclico
Ts - Intervalo de duração de símbolo
T
′
s - Duração do símbolo OFDM com prefixo cíclico
τ - Dispersão temporal
θi - Ângulo de rotação
uk - k-ésimo nó de variável do grafo-fator SCMA
Υ - Número de antenas do terminal receptor
v - Comprimento do vetor vi,j
vt - Velocidade do terminal móvel
ξn - Conjunto de elementos não-nulos da n-ésima linha da matriz de mapeamento LDS
y - Vetor de sinal recebido
W - Matriz de rotação SSD
ZG×K - Matriz de mapeamento LDS G×K
ζk - Conjunto de elementos não-nulos da k-ésima coluna da matriz de mapeamento LDS
diag(·) - Matriz diagonal
〈·, ·〉 - Produto interno
|| · || - Norma Euclidiana
⊗ - Produto de Kronecker
∀ - Para qualquer
∝ - Proporcional
≈ - Aproximado
(·)T - Transposição
(·)H - Transposição hermitiana
I{·} - Parte imaginária do argumento
R{·} - Parte real do argumento
bxc - Menor número inteiro menor ou igual a x
dxe - Menor número inteiro maior ou igual a x.
Sumário
1 Introdução 22
1.1 Preliminares . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 22
1.2 Visão Geral do Trabalho . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
2 Conceitos Básicos 27
2.1 Introdução . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
2.2 Conceitos Preliminares . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
2.3 Modulações Digitais . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29
2.3.1 Modulação PAM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
2.3.2 Modulação BPSK . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
2.3.3 Modulação QPSK . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
2.3.4 Modulação M-QAM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
2.3.5 Codificação de Gray . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
2.4 Canal de Comunicação Rádio Móvel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
2.4.1 Parâmetros da Propagação por Múltiplos Percursos . . . . . . . . . . . . . . 34
2.4.1.1 Dispersão Temporal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34
2.4.1.2 Largura de Banda de Coerência . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
2.4.1.3 Espalhamento Doppler . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
2.4.1.4 Intervalo de Tempo de Coerência . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
2.4.2 Caracterização do Desvanecimento . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
2.5 Diversidade . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
2.5.1 Diversidade em Frequência . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
2.5.2 Diversidade Temporal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
2.5.3 Diversidade Espacial . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
2.5.4 Diversidade Espacial através de Rotação de Constelações . . . . . . . . . . . 39
2.5.4.1 Métrica K . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
2.6 Técnicas de Múltiplo Acesso . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
2.6.1 FDMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
2.6.2 TDMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
2.6.3 CDMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
2.6.3.1 Espalhamento Espectral . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
2.6.4 OFDMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52
2.6.5 MC-CDMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55
2.6.5.1 Assíntotas da Taxa de Erro de Bit Média . . . . . . . . . . . . . . 58
2.6.6 SCMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
2.6.6.1 LDS - Low Density Signature . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
2.6.6.2 Sequências de Espalhamento SCMA . . . . . . . . . . . . . . . . 63
2.7 Técnicas de Detecção . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
2.7.1 Detecção de um Único Usuário . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
2.7.1.1 Filtro Casado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
2.7.1.2 Combinador de Razão Máxima . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72
2.7.2 Detecção Multiusuário . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
2.7.2.1 Detector MLD . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
2.7.2.2 Detector Esférico . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
2.7.2.2.1 Algoritmo de Decomposição Ordenada QR-MMSE . . . 77
2.7.2.2.2 Corte da Árvore de Decodificação . . . . . . . . . . . . 78
2.7.2.2.3 Implementação da Modulação M -QAM . . . . . . . . . 79
2.7.2.2.4 Complexidade da Decodificação SD . . . . . . . . . . . 79
2.7.2.3 MPA - Message Passing Algorithm . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
2.7.2.3.1 Complexidade de Decodificação do MPA . . . . . . . . 84
3 Matrizes de Rotação para Aplicação em Sistemas SSD 86
3.1 Introdução . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
3.2 Matrizes de Rotação . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
3.3 Resultados e Discussão . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90
4 Obtenção de Parâmetros Ótimos de Rotação de Sistemas SSD 106
4.1 Introdução . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106
4.2 Obtenção dos Parâmetros Ótimos de Rotação . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
4.3 Resultados e Discussão . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
4.3.1 Cenário com um Único Usuário . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113
4.3.2 Cenário Multiusuário . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119
5 Comparação entre MC-CDMA e SCMA em Cenários de Sobrecarga 125
5.1 Introdução . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 125
5.2 Resultados Preliminares . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126
5.3 Taxa de Erro de Bit Média . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 130
5.4 Complexidade de Detecção . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 140
6 Conclusões 148
6.1 Propostas de Trabalhos Futuros . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 149
6.2 Trabalhos Publicados pelo Autor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 150
6.2.1 Artigo Publicado em Periódico . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 150
6.2.2 Artigo Publicado em Anais de Eventos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 151
6.2.3 Artigo Aceito para Publicação em Anais de Eventos . . . . . . . . . . . . . 151
Referências Bibliográficas 152
22
Capítulo 1
Introdução
1.1 Preliminares
A comunicação faz parte da vida humana desde seu advento e, ao longo dos tempos a forma de
se comunicar foi modificando gradativamente. Porém, nas últimas décadas, com o rápido avanço dos
sistemas computacionais e de comunicação, a forma de se comunicar e obter informações se transfor-
mou completamente. Um exemplo disso são os sistemas de comunicação móvel, que em menos de
40 anos permitiram a evolução de um único serviço de chamada telefônica, restrito a poucas áreas de
cobertura e realizada por meio de modulação analógica FM (Frequency Modulation) da voz, para os
atuais inúmeros serviços disponíveis através de um terminal móvel, tal como uma videoconferência
com qualidade de som e imagem, que pode ser realizada em praticamente qualquer lugar habitável
do planeta [1].
Ainda no âmbito das comunicações móveis, juntamente com a evolução tecnológica surgiram
aplicações e serviços que visam trazer conforto, segurança, lazer e prosperidade para a sociedade
moderna. Desse modo, a infraestrutura de comunicação tradicional, desenvolvida para a permitir li-
gações telefônicas, troca de mensagens e acesso à Internet, será agora usada para novas aplicações,
tais como, redes de medidores inteligentes de energia elétrica, água e gás (smart grid), jogos e ser-
viços com realidade virtual (VR - Virtual Reality) e realidade aumentada (AR - Augmented Reality),
operação de carros autônomos (V2V -vehicule-to-vehicule), IoT (Internet of Things) e Indústria 4.0
[2]. Desta forma, a infraestrutura da rede de comunicação móvel, em todos os seus níveis, tem que
evoluir para possibilitar a operação destes novos serviços e aplicações com requisitos heterogêneos
de vazão de dados, atraso, confiabilidade e densidade de terminais.
As redes de comunicação móvel de terceira e quarta geração, 3G e 4G, têm se mostrando
limitadas no que se diz respeito à heterogeneidade dos requisitos apresentados pelos novos serviços
[3]. Diante disso, as redes de quinta geração (5G) de comunicação móvel surgem com o objetivo
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de atender a esses novos requisitos. De acordo com [4], a ITU-R (International Telecommunication
Union - Radiocommunication Sector) classificou estes requisitos em três classes de serviço: eMBB
(Enhanced Mobile Broadband), URLLC (Ultra Reliable Low Latency Communications) e mMTC
(Massive Machine Type Communications).
A primeira classe de serviço citada, eMBB, deve oferecer aos terminais móveis conexões es-
táveis com elevadíssimas taxas de dados (> 10 Gbps), bem como taxas de dados mais moderadas aos
terminais situados nas bordas das células. Esse tipo de serviço deve priorizar a máxima transferência
de dados ao terminal solicitante, enquanto garante uma confiabilidade aceitável à transmissão dos
dados, com taxa de erro de pacotes (PER - Packet Error Rate) da ordem de 10−3. A segunda classe
de serviço, URLLC, deve suportar transmissões com baixíssimos atrasos (< 1 ms) e elevada confia-
bilidade. As transmissões neste modelo são realizadas em pequenos pacotes de dados que requerem
baixas taxas de transmissão e, além disso, são transmitidos de forma intermitente. Por esse motivo,
essas transmissões podem ser agendadas a fim de se garantir previsibilidade dos recursos físicos e
com isso, poder aumentar a confiabilidade, com taxas de erro de pacotes menores que 10−5. Por
fim, a terceira classe de serviço, mMTC, deve suportar a conexão simultânea de um número muito
grande de terminais (IoT). Diferentemente do serviço URLLC, os terminais desta classe de serviço
realizam transmissões de dados de forma aleatória e sem previsibilidade. Diante disso, é necessário
que o sistema proveja recursos que permitam o compartilhamento das transmissões e a máxima taxa
de transmissão possível. No entanto, apesar dos pacotes de dados serem pequenos, por conta dos
altos picos de demanda que podem existir, a taxa de erro de pacotes deste tipo de serviço é alta, da
ordem de 10−1.
Diante desse cenário desafiador, a palavra que define esse novo conceito das comunicações
sem fio é flexibilidade. Para chegar a um consenso acerca deste assunto, o 3GPP (3rd Generation
Partnership Project) criou o grupo 5G NR (New Radio) [5], cujo objetivo é projetar a interface aérea
dos sistemas 5G. No âmbito da interface aérea, as técnicas de múltiplo acesso têm um papel funda-
mental para possibilitar a flexibilidade requerida. Dentre as técnicas de múltiplo acesso, essas podem
ser divididas em duas classes: OMA (Orthogonal Multiple Access) e NOMA (Non-Orthogonal Mul-
tiple Access). As técnicas FDMA e TDMA são exemplos de OMA. Por outro lado, a classe NOMA
é um dos tópicos mais populares no 5G NR, pois tais técnicas permitem o compartilhamento dos
recursos de tempo e frequência por mais usuários [6]. Essa característica de acesso simultâneo aos
recursos físicos é essencial para prover serviços mMTC, por exemplo.
Dentre as técnicas NOMA, serão abordadas nessa tese as técnicas MC-CDMA (Multicarrier
Code Division Multiple Access) e SCMA (Sparse Code Multiple Access). A técnica MC-CDMA,
proposta em [7][8], é baseada nas técnicas CDMA (Code Division Multiple Access) e OFDM (Ortho-
gonal Frequency Division Multiplexing). Dessa forma, assim como no CDMA, os usuários compar-
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tilham simultaneamente a mesma banda e são diferenciados através de suas sequências de espalha-
mento. Entretanto, na técnica MC-CDMA os chips de uma sequência de espalhamento são mapeados
no domínio da frequência. Como essa técnica também é baseada em OFDM, ao invés dos símbolos
serem transmitidos em uma única portadora, a informação é enviada em diversas subportadoras, em
que cada chip é mapeado em uma destas subportadoras.
A técnica SCMA, proposta em [9], também é oriunda da combinação das técnicas CDMA e
OFDM. Entretanto, ao invés de operar com as sequências de espalhamento da técnica CDMA, co-
nhecidas na literatura, essa técnica faz uso de sequências de baixa densidade (LDS - Low Density
Signatures) [10]. Nestas sequências de espalhamento apenas alguns elementos são não-nulos. Essa
esparsidade da sequência de espalhamento permite o uso de um detector quasi-ótimo e, teoricamente,
menos complexo conhecido como MPA (Message Passing Algorithm). O método de transmissão dos
dados nesta técnica é baseada em sequências de espalhamento multidimensionais (codewords) oriun-
das de um conjunto de sequências de espalhamento (codebooks) SCMA. Essas sequências realizam
o espalhamento dos bits para que, posteriormente sejam transmitidas em subportadoras OFDM.
Além da análise das técnicas de múltiplo acesso, a confiabilidade das transmissões, principal-
mente para os serviços do tipo URLLC, tem que ser garantida. Nesse sentido, uma técnica proposta
em [11], chamada de diversidade espacial de sinais (SSD - Signal Space Diversity) permite o au-
mento da ordem de diversidade do sinal recebido, sem aumentar a banda do sistema. Para garantir
essa diversidade, os bits transmitidos devem ser mapeados em símbolos oriundos de uma constela-
ção multidimensional rotacionada. O ângulo de rotação da constelação pode levar a um desempenho
ótimo, em termos da taxa de erro de bit média e da diversidade. A forma de se determinar o ângulo de
rotação, até então era um assunto bem consolidado na literatura, em que o método usado é a distância
produto mínima (MPD - Minimum Product Distance) [12]. No entanto, em [13] foi apresentada uma
nova métrica, denominada métrica K, para obtenção dos parâmetros de rotação das constelações, de
forma que os valores dos parâmetros de rotação obtidos possuem relação direta com a taxa de erro de
bit (BER - Bit Error Rate) média. Sendo assim, ao contrário da métrica MPD, ao minimizar a métrica
K, minimiza-se a BER.
1.2 Visão Geral do Trabalho
Esta tese contém três contribuições principais, em que a cada uma delas foi dedicado um
capítulo específico para a apresentação do cenário, metodologia adotada e resultados obtidos. De
uma forma geral, serão abordados temas relacionados à técnica SSD, a fim de se avaliar o método
de obtenção dos parâmetros de rotação em cenários com diferentes ordens de modulação, número de
dimensões e número de antenas na recepção. Além disso, uma análise comparativa entre as técnicas
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de múltiplo acesso MC-CDMA e SCMA será realizada com o objetivo de se avaliar o desempenho de
cada uma das técnicas em cenários sobrecarregados, bem como verificar a complexidade de detecção
das técnicas MU-MLD (Multiuser Maximum Likelihood Detector) implementado via SD (Sphere
Decoder) e MPA, usados pelas técnicas MC-CDMA e SCMA, respectivamente.
Dessa forma, no Capítulo 2 são apresentados alguns conceitos básicos relacionados aos siste-
mas de comunicação sem fio, que possibilitarão o melhor entendimento e compreensão das análises
realizadas nos capítulos subsequentes. Dentre esses conceitos são abordadas as principais técnicas de
modulação digital e de diversidade, onde é tratado com maior detalhe a técnica SSD. Neste capítulo é
também realizada a caracterização do canal de comunicação rádio móvel, onde é definido o ambiente
de propagação dos cenários considerados nesta tese. É realizada ainda uma descrição das técnicas de
múltiplo acesso, dentre elas MC-CDMA e SCMA. Por fim, o Capítulo 2 aborda as técnicas de detec-
ção de sinais de um único usuário e multiusuário. Porém, como as análises dos capítulos posteriores
contemplam detectores ótimo e sub-ótimos, uma abordagem mais completa é realizada acerca das
técnicas de detecção MLD, SD e MPA.
No Capítulo 3 será apresentada uma análise sobre a técnica de diversidade espacial de sinais,
no que se refere à obtenção das matrizes de rotação multidimensionais. Em [12] foram apresentadas
matrizes de rotação multidimensionais, porém não foi divulgado o método como estas matrizes foram
obtidas. Perante esta lacuna de informação, no Capítulo 3 outras matrizes de rotação serão propos-
tas. Essas matrizes de rotação são baseadas no estudo da dinâmica dos corpos rígidos em espaço
euclidiano tridimensional, onde são usadas 3 matrizes, cada uma com um ângulo de rotação, o que
possibilita rotacionar o corpo rígido nos três planos [14]. Esse mesmo conceito pode ser extrapolado
para D dimensões e aplicado em sistemas SSD. Desta forma, no Capítulo 3 será apresentada a me-
todologia de criação dessas matrizes de rotação D-dimensionais, onde as mesmas são testadas a fim
de se avaliar o seu desempenho, em termos da BER média. Assim, o desempenho destas matrizes
de rotação é comparado, em diversas configurações de cenário, com o desempenho das matrizes de
rotação apresentadas em [12].
O Capítulo 4 utiliza as contribuições publicadas em [15], que também abordam análises re-
lacionadas à técnica SSD, para obter os parâmetros de rotação ótimos, a partir da métrica K, para
distintos cenários compostos por diferentes ordens de modulação, número de dimensões e número de
antenas de recepção. Além disso, será realizada uma comparação dos desempenhos obtidos com os
parâmetros de rotação da métricaK, em termos da BER média, com os parâmetros de rotação obtidos
por meio da métrica MPD. Além dessa análise, realizada para o cenário de um único usuário, são
também avaliados cenários com mais de um usuário, considerando diferentes parâmetros de rotação
para cada usuário.
O Capítulo 5 utiliza as contribuições publicadas em [16] e [17], para realizar uma compara-
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ção de desempenho, em termos da BER média, entre as técnicas de múltiplo acesso MC-CDMA e
SCMA. Inicialmente, serão realizadas algumas análises particulares da técnica SCMA. Nas análises
computacionais que consideram o enlace reverso de um sistema celular, será empregado um detector
multiusuário MLD implementado via SD para a técnica MC-CDMA e o detector multiusuário MPA
para a técnica SCMA. Além da análise de desempenho em cenários com sobrecarga, será realizada
também a avaliação da complexidade, em termos do número médio de operações realizadas, por cada
método de detecção. Nestas análises serão considerados tanto cenários comumente encontrados na
literatura, com o fator de carga de 150%, bem como novos cenários com fatores de carga distintos,
como 100% e 200%. Essas avaliações possibilitarão estabelecer um compromisso entre complexidade
e desempenho destas duas técnicas de múltiplo acesso.
Por fim, o Capítulo 6 resume as principais conclusões obtidas nesta tese. Além disso, são
apresentadas sugestões para trabalhos futuros, bem como a relação de trabalhos que foram publicados
pelo autor, a partir dos resultados alcançados nesta tese.
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Capítulo 2
Conceitos Básicos
2.1 Introdução
Os sistemas de comunicação sem fio modernos têm de lidar com o conflitante paradigma
de aumento de capacidade e cobertura e com espectro eletromagnético restrito e escasso. Diante
desta situação, diversas tecnologias foram criadas, ou mesmo aprimoradas, para atender as crescentes
demandas e anseios de seus usuários.
Ao longo da evolução das gerações dos sistemas de comunicação móvel, as técnicas de múl-
tiplo acesso foram essenciais para prover o compartilhamento eficiente do espectro, assim como as
técnicas de modulação permitiram cada vez mais o aumento da eficiência espectral. Outro importante
aspecto relacionado à comunicação sem fio se deve às técnicas de diversidade, que são empregadas
com o objetivo de se garantir um aumento na qualidade das informações transmitidas. E não obs-
tante, as técnicas de detecção e decodificação, usadas nos terminais receptores são fundamentais para
a recuperação das informações, que atravessam canais de comunicação extremamente devastadores,
como é o caso dos canais de comunicação móvel em ambientes urbanos.
Diante disso, esse capítulo apresenta e revisa alguns conceitos básicos que compõem os sis-
temas de comunicação sem fio modernos, com o objetivo de permitir um melhor entendimento dos
estudos e análises realizados nos capítulos posteriores. Além disso, este capítulo apresenta ainda
o estado da arte relacionado aos sistemas de comunicação móvel, além de toda a notação técnico-
científica que será adotada ao longo da tese.
Sendo assim, este capítulo está organizado da seguinte maneira. Na Seção 2.2 são definidos
alguns conceitos preliminares, tais como taxa de bits, taxa de símbolos e eficiência espectral. Na
Seção 2.3 são apresentadas as técnicas de modulação digital que serão empregadas nas análises re-
alizadas na tese. Na Seção 2.4, o canal de comunicação rádio móvel é analisado e seus principais
parâmetros são definidos. As principais técnicas de diversidade são apresentadas na Seção 2.5, onde
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é abordada com mais detalhes a técnica de diversidade espacial de sinais (SSD - Signal Space Di-
versity), um dos pilares desta tese. Já na Seção 2.6 são apresentadas algumas técnicas de múltiplo
acesso, com enfoque especial às técnicas MC-CDMA (Multicarrier Code Divison Multiple Access)
e SCMA (Sparse Code Multiple Access). Por fim, na Seção 2.7 são apresentadas as técnicas de de-
tecção, com enfoque especial nos detectores multiusuário utilizados nas análises e simulações dos
capítulos posteriores.
2.2 Conceitos Preliminares
Um sistema de transmissão digital tem como objetivo transferir um sinal de informação na
forma de pulsos, desde sua fonte até o destinatário, através de um canal de comunicações. Particu-
larmente nesta tese, o canal de comunicações considerado é um canal sem fio. Alguns fenômenos e
características próprias do canal podem distorcer o sinal transmitido, tais como o ruído, a limitação
da banda de passagem, a interferência, o desvanecimento, entre outros fenômenos [18].
Um sinal no formato digital possui um intervalo de repetição dos pulsos. Para um sinal digital
binário, esse período de repetição é denominado intervalo de duração de bit e é representado por Tb.
Nesse sentido, a taxa de transmissão de bits (Rb) é definida como a quantidade de bits que podem ser
transmitidos em um determinado intervalo de tempo e é dada por:
Rb =
1
Tb
, (2.1)
onde a unidade de medida é bits por segundo (bps).
Para o caso em que o sinal digital assume mais de dois níveis, denominado de símbolo multi-
nível ou M -ário, usamos Ts para denotar o período de repetição dos pulsos multiníveis. Sendo assim,
a taxa de transmissão de símbolos (Rs), medida em sinais por segundo ou simplesmente por baud1, é
dada por:
Rs =
1
Ts
. (2.2)
Em um símbolo M -ário, dois ou mais bits são transportados de uma só vez. Para se encontrar
quantos bits são transportados por um único símbolo M -ário basta calcular:
nbs = log2M. (2.3)
Se cada símbolo M -ário transporta nbs bits, então é possível escrever a taxa de transmissão
1Em homenagem a Émile Baudot.
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de bits equivalente em função da taxa de transmissão de símbolos [18]:
Rb = Rs log2M. (2.4)
Um parâmetro importante em sistemas de transmissão digital é a eficiência espectral, definida
como a razão entre a taxa de bits e a largura banda do canal (B) [19], isto é,
ρ =
Rb
B
, (2.5)
onde a eficiência espectral é medida em bits/s/Hz. Sistemas com alta eficiência espectral conseguem
transmitir um grande número de bits por segundo para cada Hz de banda ocupada. Com exceção
das modulações em frequência e de acordo com o critério de Nyquist, a largura de banda mínima
de um sinal modulado (com portadora) é proporcional à taxa de transmissão de símbolos, B ≥ Rs
[20]. Nesse âmbito, a partir de (2.4) e (2.5), é possível verificar que para os esquemas de modulação
digital multiníveis, com exceção das modulações em frequência, quanto maior o valor de M , maior a
eficiência espectral,
ρ =
Rs
B
log2M = log2M. (2.6)
Considerando um sistema que trabalha com potência de transmissão fixa, à medida que se
aumenta o valor de M , a taxa de erro de bit para uma dada razão sinal-ruído aumenta. Assim, a
eficiência de potência está relacionada com a taxa de erro de bit proporcionada pelo sistema a uma
dada razão sinal-ruído. Um sistema com maior eficiência de potência é aquele que produz menor taxa
de erro de bit para um dado valor de razão sinal-ruído. De modo geral, eficiência espectral e eficiência
de potência são conceitos antagônicos, em que há de ceder em um deles para que se consiga melhoria
no outro.
2.3 Modulações Digitais
Em sua definição geral, a técnica de modulação consiste na variação de uma ou mais carac-
terísticas da onda portadora em função de um sinal modulante. Tradicionalmente, a onda senoidal é
utilizada como portadora, sendo que esta possui três características que podem sofrer variação: am-
plitude, fase e frequência [23]. O termo modulação digital significa que determinado sinal digital é
deslocado em seu espectro para o entorno de uma frequência de portadora, fc 6= 0. Assim, a modula-
ção digital de um sinal em banda-base2 se faz necessário quando se deseja transmitir um sinal digital
por um canal que apresente resposta em frequência no entorno de uma frequência fc [18].
2Entende-se por sinal em banda-base o sinal que possui espectro de frequência centrado na frequência de 0 Hz [18].
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Para a variação de uma determinada característica da onda portadora, o modulador digital
deve transformar a sequência binária de informação em uma sequência de símbolos. Desta forma,
o modulador pode ser considerado como um elemento que realiza o agrupamento de um, ou mais,
bits em um único símbolo, que serão transmitidos por meio da portadora. A quantidade de bits por
símbolo usados no mapeamento é definida de acordo com a eficiência espectral desejada [20]. Em
contrapartida, conforme visto anteriormente, o aumento na eficiência espectral produz uma deteri-
oração na taxa de erro de bit. Na recepção, o demodulador detecta os símbolos presentes na onda
portadora e, por meio da mesma relação de mapeamento realizada na transmissão, recupera a infor-
mação binária.
Existem diversas técnicas de modulação/demodulação digital. Entretanto, apenas as técnicas
de modulação usadas nesta tese serão abordadas com mais detalhes, são elas: a modulação digital em
banda-base PAM (Pulse Amplitude Modulation), e as modulações digitais com portadora BPSK (Bi-
nary Phase Shift Keying), QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) e M-QAM (Multilevel Quadrature
Amplitude Modulation).
2.3.1 Modulação PAM
A modulação PAM (Pulse Amplitude Modulation) consiste na transmissão de informação em
banda-base, utilizando a amplitude de um trem de pulsos. Em um sinal PAM é possível escolher o
número de amplitudes, o formato do pulso e a taxa de bits. Matematicamente, um sinal PAM pode
ser descrito como,
x(t) =
∞∑
i=−∞
aiq(t− iTs), (2.7)
onde i representa o instante de tempo, ai é uma variável aleatória que representa a amplitude no i-
ésimo intervalo de tempo e que pertence à constelação da modulação, Ts é a duração de um símbolo e
q(t) representa o formato do pulso em banda-base. Se o sinal modulado tiver M amplitudes diferen-
tes, o esquema de modulação é conhecido como M -PAM (Multilevel Pulse Amplitude Modulation),
o qual permite a transmissão de nbs bits em cada símbolo.
2.3.2 Modulação BPSK
A modulação BPSK (Binary Phase Shift Keying), também conhecida como 2-PSK, consiste
na variação da fase da portadora senoidal de acordo com os bits 0 ou 1 a serem transmitidos. Um
sinal BPSK é na verdade um sinal 2-PAM com portadora. Sendo assim, um sinal digital modulado
BPSK pode ser descrito matematicamente como,
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x(t) =
∞∑
i=−∞
Aq(t− iTb) cos[2pifc(t− iTb) + θi + φ], (2.8)
onde A é a amplitude da portadora, q(t) é o formato de pulso, θi é uma variável aleatória de fase
que assume os valores 0 e pi, e φ é a fase inicial. A modulação BPSK é também uma modulação de
amplitude, pois cos(x+ pi) = − cos(x).
A probabilidade de erro de bit para um sinal BPSK transmitido em um canal AWGN (Additive
White Gaussian Noise), é dada por [21]:
Pb = Q
(√
2
Eb
N0
)
, (2.9)
onde Eb é a energia por bit e N0 é a densidade espetral de potência unilateral do ruído3 e Q(·) é a
função Q. Como a amplitude do sinal modulado em (2.8) é A, então a energia por bit de um sinal
BPSK, de pulsos retangulares, é dada por,
Eb =
A2Tb
2
, (2.10)
onde Tb é o intervalo de duração de um bit.
Por fim, de acordo com (2.6), a modulação BPSK possui eficiência espectral ρ = 1 bit/s/Hz.
2.3.3 Modulação QPSK
Das modulações digitais de fase, a mais importante é a modulação 4-PSK, mais conhecida
como QPSK (Quadrature Phase Shift Keying), ou PSK quaternário. A modulação QPSK é equiva-
lente a duas modulações BPSK simultâneas, sendo uma transmitida em fase e a outra em quadratura
[18]. O fato da modulação QPSK ser tão importante para os sistemas de comunicação, se deve ao
fato de sua probabilidade de erro de bit ser exatamente a mesma da modulação BPSK, dada por (2.9).
Portanto, a modulação QPSK apresenta o dobro da eficiência espectral da modulação BPSK, ou seja,
ρ = 2 bit/s/Hz, mantendo o mesmo desempenho em termos da taxa de erro de bit média.
2.3.4 Modulação M-QAM
A modulação digital em que se modifica simultaneamente a amplitude e a fase de uma porta-
dora é conhecida como modulação de amplitude em quadratura, QAM (Quadrature Amplitude Modu-
3A densidade espectral de potência do ruído é definida como a potência de ruído média por unidade de largura de
banda medida na etapa de entrada do receptor, [W/Hz] [22].
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lation). A razão desse nome pode ser explicada a partir do processo usado pelo modulador QAM, que,
a partir do sinal modulante, altera a amplitude das portadoras cossenoidal e senoidal. Dessa forma,
como essas duas portadoras têm a propriedade de serem ortogonais entre si, as informações transmi-
tidas em cada uma delas não geram interferência mútua e, portanto, podem utilizar a mesma largura
de banda. Desta forma, ambas portadoras são comumente chamadas de portadoras em quadratura.
Um sinal M -QAM pode ser escrito, matematicamente, como,
x(t) =
∞∑
i=−∞
aiq(t− iTs) cos[2pifc(t− iTs) + φ]−
∞∑
i=−∞
biq(t− iTs) sin[2pifc(t− iTs) + φ], (2.11)
onde, ai e bi são variáveis aleatórias de amplitude independentes que assumem valores±A/2,±3A/2,
· · · ,±(√M − 1)A/2, onde M é conhecida como a ordem da modulação e equivale à M = 2k, onde
k ≥ 2 representa o número de bits transmitidos por símbolo. Se k for um número par, então as
constelações QAM geradas são quadradas, como por exemplo, 16-QAM e 64-QAM. Por outro lado,
se k for ímpar, então as constelações apresentam formato não quadrado, como por exemplo, 32-QAM
e 128-QAM. Particularmente para as constelações M -QAM não quadradas, não é possível garantir
um mapeamento de Gray completo, para todos os símbolos vizinhos mais próximos [20].
Enquanto a modulação M -PSK 4 tem apenas um grau de liberdade para mapear os bits de
informação, a modulação M -QAM possui dois graus de liberdade. Dessa forma, a modulação M -
QAM possui melhor eficiência espectral, dada por (2.6), pois duas portadoras podem ser utilizadas
para carregar os símbolos. Além disso, pelo uso de duas portadoras simultâneas, um menor gasto de
potência e de energia é possível de ser alcançado. Devido à melhor eficiência espectral e menor gasto
de energia, esse esquema de modulação tem sido usado nas atuais gerações de telefonia móvel [24].
A probabilidade de erro de bit média da modulação M -QAM é dada por [18]:
Pb ≈ 4
log2M
√
M − 1√
M
Q
(√
3 log2M
M − 1
Eb
N0
)
, (2.12)
onde a energia média de um símbolo M -QAM, de pulsos retangulares, é dada por,
Es =
(M − 1)A2Ts
12
. (2.13)
e a relação entre energia média por símbolo e energia média por bit em uma modulação M -QAM é
dada por Es = Eb log2M . Vale ressaltar que as modulações 4-QAM e QPSK são equivalentes.
4A modulação M -PSK (M -ary Phase Shift Keying) é uma modulação multinível, sendo que a fase da portadora pode
assumir M possíveis valores correspondentes aos M símbolos, onde M = 2nbs .
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2.3.5 Codificação de Gray
A codificação de Gray proporciona a mudança de apenas 1 bit entre símbolos adjacentes na
constelação [25]. No âmbito das modulações digitais, a codificação de Gray é amplamente usada a
fim de que os símbolos vizinhos de uma determinada constelação possuam apenas um bit de diferença
entre si. Desta forma, através do uso da codificação de Gray é possível reduzir a taxa de erro de bit
média. A Fig. 2.1 ilustra o diagrama de constelação, referente à modulação 16-QAM, onde cada
um dos 16 símbolos está codificado com uma sequência binária de 4 bits, usando o método Gray de
codificação. Observe, por exemplo, que o símbolo codificado como 1010 possui símbolos adjacentes
codificados como 1110 e 1011, sendo que ambos diferem de apenas 1 bit do símbolo em questão.
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Τ+𝟑𝑨 𝟐
Τ+𝟑𝑨 𝟐Τ−𝟑𝑨 𝟐
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Fig. 2.1: Diagrama de constelação 16-QAM com codificação de Gray.
2.4 Canal de Comunicação Rádio Móvel
Diferentemente dos canais determinísticos, os canais de rádio são aleatórios e, portanto, sua
análise deve considerar conceitos de teoria de probabilidade e de processos estocásticos [26]. Além
do efeito da atenuação, o sinal que se propaga em um canal de rádio é susceptível aos fenômenos
de reflexão, difração e dispersão, sendo a intensidade destes fenômenos dependentes da existência
ou não de linha de visada entre antenas transmissoras e receptoras. Em um canal rádio móvel, a
velocidade de deslocamento do terminal móvel também influência na variação do sinal recebido, o
que aumenta ainda mais a complexidade do modelo de canal. Em um sistema celular, o pior ambiente
de propagação do sinal acontece sem linha de visada, oriundo da presença de obstáculos neste cenário,
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tais como prédios, árvores e montanhas. Através dos fenômenos supracitados, os obstáculos acabam
gerando várias réplicas do sinal transmitido, sendo que cada uma dessas réplicas chega ao terminal de
destino com diferentes amplitudes e atrasos. As réplicas do sinal recebido podem se somar de forma
construtiva ou destrutiva, resultando assim na flutuação do nível do sinal recebido.
Os modelos de propagação focam na predição da intensidade média do sinal recebido para
determinada distância entre transmissor e receptor e na variabilidade da intensidade do sinal em áreas
próximas a um local em particular. Esses modelos são classificados em modelos de propagação em
larga escala e em pequena escala, respectivamente [26].
Os modelos de propagação em larga escala são úteis nas estimativas da área de cobertura
de rádio de um transmissor, pois realizam a predição da intensidade média do sinal para uma dada
distância entre transmissor e receptor. Esses modelos preveem a perda de propagação em regiões
urbanas e suburbanas. Os modelos de propagação em larga escala não serão abordados neste trabalho,
sendo que mais detalhes podem ser encontrados em [27].
Os modelos de propagação em pequena escala são usados para descrever o desvanecimento
(fading), que é devido à combinação dos múltiplos percursos. Esses múltiplos percursos são gerados
pelos fenômenos de reflexão, refração e dispersão, causados por obstáculos ao redor do percurso do
sinal de rádio. Devido à aleatoriedade destes fenômenos, o sinal rádio móvel é tratado de forma
estatística.
2.4.1 Parâmetros da Propagação por Múltiplos Percursos
A fim de possibilitar a comparação de diferentes canais rádio móvel e ter critérios para o de-
senvolvimento de sistemas de comunicação celular, são estabelecidos parâmetros que caracterizam
os canais móveis de múltiplos percursos, sendo eles a dispersão temporal, a largura de banda de co-
erência, o espalhamento Doppler e o intervalo de tempo de coerência do canal. Os dois primeiros
parâmetros descrevem a natureza dispersiva no tempo do canal. Já os dois outros parâmetros descre-
vem a natureza aleatória do canal com o tempo, causado pelo movimento relativo entre transmissor
e receptor, ou pelo movimento dos obstáculos no canal, chamado de efeito Doppler. Cada um destes
parâmetros é definido abaixo.
2.4.1.1 Dispersão Temporal
A dispersão temporal de duração τ é obtida a partir da função de autocorrelação da potência
recebida do sinal em função do tempo. Como os múltiplos percursos percorrem caminhos distintos,
estes chegam ao terminal receptor em tempos diferentes. A dispersão temporal é então uma quantifi-
cação da resposta ao impulso de um canal em que são considerados valores significativos da função
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de autocorrelação. Quanto maior a distância, menor será o nível do sinal recebido e maior será a
dispersão. Valores típicos de dispersão temporal em ambientes urbanos estão no intervalo 2500 ns
≥ τ ≥ 700 ns [26].
2.4.1.2 Largura de Banda de Coerência
A largura de banda de coerência, Bc, é uma medida estatística da faixa de frequências so-
bre as quais a resposta de magnitude do canal pode ser considerado uniforme. Desta forma, dois
sinais separados por uma faixa de frequência maior que Bc serão afetados de forma independentes
pelo canal, e diante disso, pode-se afirmar que esses dois sinais serão afetados por desvanecimentos
independentes. A largura de banda de coerência é aproximadamente [21]
Bc ≈ 1
τ
. (2.14)
2.4.1.3 Espalhamento Doppler
O espalhamento espectral Doppler, Bd, é uma medida do alargamento espectral causado pela
variação temporal do canal rádio móvel. Para um sinal transmitido com frequência de portadora fc, o
espectro Doppler do sinal recebido terá componentes no intervalo fc − fd ≤ fc ≤ fc + fd, onde fd é
o deslocamento Doppler, dado por,
fd =
vtfc
c
cos θ, (2.15)
onde vt é a velocidade do terminal móvel, c é a velocidade da luz e θ é o ângulo entre a direção de
chegada do sinal e a direção de movimento do terminal móvel. Se a largura de banda do sinal for
muito maior que Bd, os efeitos de espalhamento Doppler no receptor podem ser ignorados [26].
2.4.1.4 Intervalo de Tempo de Coerência
O intervalo de tempo de coerência, TC , é uma medida estatística do intervalo de tempo em
que o canal mantém-se constante e é dada por [26],
TC ≈ 1
Bd
. (2.16)
2.4.2 Caracterização do Desvanecimento
As características de um canal rádio móvel dependem da natureza do sinal transmitido. Os
mecanismos de dispersão temporal e espalhamento em frequência em um canal rádio móvel levam
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a dois efeitos distintos, um deles baseado na dispersão dos sinais devido aos múltiplos percursos e
outro baseado no espalhamento Doppler.
Os efeitos baseados na dispersão temporal dos sinais, τ , produzem um canal plano ou um
canal seletivo em frequência.
• Canal Plano: O canal plano ocorre quando a largura de banda do sinal for muito menor que a
largura de banda de coerência do canal (B  Bc). Nessa condição as características espectrais
do sinal transmitido são preservadas no receptor, ou seja, não há distorção. Como B ≥ 1/Ts e
Bc ≈ 1/τ , a condição para um canal ser plano pode ser reescrita como Ts  τ .
• Canal Seletivo em Frequência: Um canal seletivo em frequência ocorre quando a largura de
banda do sinal é maior que a banda de coerência do canal (B > Bc), ou equivalentemente,
quando o período de símbolo é menor que o espalhamento de atraso do canal (Ts < τ ). Neste
caso, o sinal recebido é severamente distorcido, pois o canal atenua de modo diferente frequên-
cias separadas de uma largura maior que Bc.
Os efeitos produzidos pelo espalhamento Doppler, Bd, provocados pelo deslocamento do
terminal móvel e/ou dos objetos que compõem seu entorno, acarretarão no desvanecimento rápido ou
lento.
• Desvanecimento Rápido: O desvanecimento é dito rápido quando a amplitude e a fase do
desvanecimento muda dentro do intervalo de um símbolo, ou seja, quando o intervalo de tempo
de coerência do canal é menor do que a duração de um símbolo do sinal transmitido (TC < Ts)
[26]. No domínio da frequência esta condição pode ser reescrita como B < Bd.
• Desvanecimento Lento: O desvanecimento lento é caracterizado pelo fato do intervalo de
tempo de coerência ser muito maior que a duração de um símbolo (TC  Ts). No domínio da
frequência, a banda Doppler do canal é muito menor que a largura de banda do sinal (B  Bd)
[26].
2.5 Diversidade
Diversidade é uma técnica utilizada em sistemas de comunicação com o objetivo de se obter
várias réplicas do sinal recebido. Para que a técnica de diversidade garanta o melhor desempenho
possível é necessário que as réplicas do sinal sejam afetadas por desvanecimentos independentes [20].
As técnicas de diversidade exploram o fato de que diferentes sinais, afetados por desvanecimentos
independentes (descorrelacionados), possuem menor probabilidade de serem degradados ao mesmo
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tempo. O número de réplicas do sinal recebido é definido como a ordem de diversidade (L), e quanto
maior a ordem de diversidade, melhor o desempenho do sistema. Se p é a probabilidade de um
sinal sofrer um desvanecimento profundo, pL é a probabilidade de que todas as L réplicas do sinal
transmitido sejam afetadas por desvanecimentos profundos simultaneamente [21].
Independente da técnica de diversidade escolhida, na recepção deve ser empregado um ele-
mento combinador, a fim de que as L componentes recebidas possam ser associadas e contribuir
para o aumento do desempenho do sistema. O combinador de máxima razão (MRC - Maximal Ratio
Combining) é um exemplo de combinador ótimo [21] e será melhor detalhado na Seção 2.7.1.2.
Expressões da taxa de erro de bit média para sistemas com diversidade de ordem L são defi-
nidas em [21]. Particularmente, para a modulação BPSK, a BER média é dada por:
Pb =
(
1− ωb
2
)L L−1∑
i=0
(L − 1 + i
i
)(
1 + ωb
2
)i
, (2.17)
sendo,
ωb =
(
1 +
1
γb
)− 1
2
, (2.18)
onde (·) representa o valor médio e γb = α2 EbN0 é a razão sinal ruído média (SNR - Signal to Noise
Ratio). Em (2.17), quando γb é suficientemente alta, a BER média pode ser aproximada para
Pb ≈
(
1
4γb
)L(
2L − 1
L
)
, (2.19)
onde Pb ∝ (1/γb)L, ou seja, a BER média diminui com a L-ésima potência do inverso da SNR. A
Fig. 2.2 ilustra a taxa de erro de bit média em função da razão sinal-ruído γb de um sistema com
diferentes ordens de diversidade. Essa figura considera o desempenho de um detector MRC usado na
recepção de um sinal modulado BPSK, que faz uso de diversidade em frequência, com L = 1, 2, 3
ou 4 subportadoras. Observe que a inclinação da curva referente à diversidade 4 é maior do que as
demais curvas apresentadas nesta figura.
A ordem de diversidade do sinal recebido pode ser obtida por meio da inclinação da reta
tangente à curva da BER média na região de alta SNR. Note na Fig. 2.2 que o número de décadas
que a BER média se reduz dentro de um intervalo de 10 dB de γb, representa a ordem de diversidade.
Por exemplo, para a curva com ordem de diversidade 4, de 25 dB até 35 dB, a BER média passou de
aproximadamente 10−8 para 10−12, ou seja, uma diferença de 4 décadas (104) no intervalo de 10 dB.
Existem diversas técnicas de diversidade, sendo que as principais são descritas abaixo. Além
disso, é abordado com maior nível de detalhamento, a técnica de diversidade espacial através de
rotação de constelações, cujo tema é foco das análises e resultados apresentados nos Cap. 3 e 4.
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Fig. 2.2: BER média em função de γc para um detector MRC com modulação BPSK, com diversidade
em frequência considerando L = 1, 2, 3 e 4 subportadoras.
2.5.1 Diversidade em Frequência
A diversidade em frequência é obtida quando uma mesma informação é transmitida por L
portadoras diferentes. Entretanto, para que haja descorrelação entre os desvanecimentos dos canais,
a separação entre portadoras adjacentes deve ser maior que a largura de banda de coerência do canal,
Bc. Essa técnica possui a desvantagem de, obrigatoriamente, fazer uso de uma largura de banda maior
que a necessária para se transmitir o sinal, o que representa uma redução da sua eficiência espectral
[21].
2.5.2 Diversidade Temporal
Na técnica de diversidade temporal uma mesma informação é transmitida em L intervalos
de tempo distintos. A fim de se garantir que as componentes sejam afetadas por desvanecimentos
independentes, o intervalo entre intervalos de tempo adjacentes, levando a mesma informação, deve
ser maior que o intervalo de tempo de coerência do canal, TC . Assim como na técnica de diversidade
em frequência, a diversidade temporal também apresenta redução da eficiência espectral [21].
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2.5.3 Diversidade Espacial
A técnica de diversidade espacial consiste no uso de Υ antenas linearmente dispostas no
receptor, com separação física que garanta que os sinais recebidos em cada antena sejam descorre-
lacionados [20]. Teoricamente, sinais recebidos por duas antenas separadas de uma distância λc/2,
são afetados por desvanecimentos independentes, onde λc é o comprimento de onda do sinal, dado
por λc = c/fc. Entretanto, na prática, as antenas das estações rádio-base são separadas de distân-
cias muito maiores que λc/2 para garantir a descorrelação. Ao contrário das técnicas de diversidade
citadas anteriormente, o uso da técnica de diversidade espacial não altera a eficiência espectral.
2.5.4 Diversidade Espacial através de Rotação de Constelações
A primeira ideia para a diversidade espacial através de rotação de constelações (SSD - Signal
Space Diversity), ou simplesmente diversidade espacial de sinais, foi apresentada em [11], onde a
partir da rotação de pi/8 radianos de uma constelação 16-QAM, obteve-se ordem de diversidade de
2. A partir deste resultado, novos trabalhos foram propostos, porém, a diversidade espacial de sinais
para constelações multidimensionais, também conhecida como diversidade de modulação, tornou-se
popular no meio científico a partir dos resultados apresentados em [12].
Em suma, a técnica SSD tem como objetivo aumentar a ordem de diversidade de um sis-
tema multidimensional, aumentando a confiabilidade em canais com desvanecimento, sem impactar
na eficiência espectral. Por esse motivo, esta técnica foi aplicada em outros tipos de sistemas de co-
municação sem fio, como por exemplo, no padrão da segunda geração de TV Digital (DVB - T2 -
Digital Terrestrial Television Broadcasting) [28]. A técnica SSD pode ser também usada para obter
diversidade adicional em sistemas que usam OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Ac-
cess), bem como ser empregada para obter melhor desempenho do canal de tráfego no enlace reverso
de sistemas LTE (Long Term Evolution) [29]. A técnica SSD pode ser usada ainda na criação de
sequências de espalhamento para sistemas SCMA (Sparse Code Multiple Access) [30]. SCMA é co-
tada como uma das técnicas de múltiplo acesso favoritas dos sistemas de quinta geração, sendo essa
uma alternativa para a técnica MC-CDMA (Multicarrier Code Division Multiple Access) [31][32].
Para alcançar maior diversidade, a técnica SSD aplica uma rotação em uma constelação M -
QAM, de tal forma que um conjunto de símbolos multidimensionais apresente maior número de
projeções distintas5. Particularmente, a ordem de diversidade da constelação multidimensional é
dada pelo menor número de componentes distintas entre quaisquer dois pontos da constelação, ou
seja, pela menor distância euclidiana entre qualquer par de pontos da constelação. Se a rotação da
constelação atender aos critérios definidos anteriormente e o número de dimensões da constelação for
5Entende-se por projeção a decomposição do vetor do símbolo D-dimensional sobre cada um dos D eixos
2.5. Diversidade 40
D, então a ordem de diversidade máxima a ser obtida é D.
Além do ganho na ordem de diversidade, a técnica SSD pode também apresentar um ganho na
razão sinal-ruído. Esse ganho é definido como a diferença entre as potências médias necessárias para
a transmissão de uma constelação convencional e uma constelação multidimensional rotacionada,
considerando a mesma taxa de transmissão [33] [34].
Em canais com desvanecimento Rayleigh, o aumento no número de dimensões da constela-
ção, D, leva a ganhos significativos de desempenho em comparação a cenários que não fazem uso
da técnica SSD. Entretanto, em canais AWGN, o uso da técnica SSD não altera o desempenho do
sistema [12].
A Fig. 2.3 ilustra a rotação de uma constelação 4-QAM. Suponha que um desvanecimento
acometa apenas uma das componentes dos símbolos transmitidos, fazendo com que os símbolos ori-
ginais tenham suas amplitudes reduzidas na respectiva componente. Na Fig. 2.3, é suposto que as
amplitudes da componente em quadratura sofreram uma redução. Particularmente, na Fig. 2.3 (b)
essa redução é proporcional à amplitude da componente em quadratura, de forma que os símbolos
s1 e s3, por possuírem maior amplitude nesta componente, sofreram uma atenuação maior do que
os símbolos s2 e s4. Avaliando os símbolos com desvanecimento (símbolos brancos), observe que
a constelação rotacionada, Fig. 2.3 (b), oferece uma maior proteção contra o ruído, uma vez que
nenhum par de símbolos possui projeções idênticas, como acontece em Fig. 2.3 (a). Além disso,
suponha que o símbolo s4 seja transmitido. Note que para a mesma intensidade de ruído, o sinal
recebido (símbolo cinza) é corretamente detectado por um detector de distância mínima quando a
constelação é rotacionada. Por outro lado, o mesmo detector de distância mínima, na Fig. 2.3 (a)
detecta o sinal recebido pelo símbolo errado, no caso s1.
A técnica SSD também requer o uso de um par de entrelaçador/desentrelaçador como forma
de garantir que as componentes em fase e em quadratura do sinal recebido sejam afetadas por desva-
necimentos independentes.
A rotação de constelações multidimensionais é realizada a partir de uma matriz de rotação.
Essa matriz de rotação apresenta como principal característica ser ortonormal. De acordo com [35],
se uma matriz quadrada Q, de dimensão n× n, é ortogonal, ela deve atender à seguinte propriedade,
QTQ = I. (2.20)
Em [12], são apresentadas matrizes de rotação em função do número de dimensões, em que
para D = 2, 3 e 4 dimensões essas matrizes são representadas na Tab. 2.1. Essas matrizes são
definidas através de parâmetros de rotação chamados de λi. Conforme pode ser observado na Tab.
2.1, para D = 2 e D = 3, há somente um único parâmetro de rotação, λ2 e λ3, respectivamente,
enquanto que para D = 4, há dois parâmetros λ4,1 e λ4,2.
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(a) Constelação 4-QAM (Diversidade 1).
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(b) Constelação Girada 4-QAM (Diversidade 2).
Fig. 2.3: Diversidade Espacial de Sinais baseado na Rotação de Constelação.
Tab. 2.1: Matrizes de Rotação SSD e seus respectivos parâmetros [12].
Dimensões Matriz de Rotação, W Parâmetros
2
[
a b
−b a
]
a = 1√
1+λ22
b = λ2a
3
 a b cb c a
−c −a −b
 a = 1+λ31+λ3+λ23b = λ3a
c = − λ3
1+λ3
a
4

a b −c −d
−b a d −c
c d a b
−d c −b a

a = 1
U
√
1+λ24,1
b = λ4,1
U
√
1+λ24,1
c = λ4,2
Uλ4,1
d = λ4,2
U
U =
√
λ24,1+λ
2
4,2+λ
2
4,1λ
2
4,2
λ4,1
Os valores numéricos de λ, que definem indiretamente os ângulos de rotação da constela-
ção multidimensional foram obtidos em [12], através de buscas exaustivas utilizando a métrica de
distância produto mínima (MPD - Minimum Product Distance). Os valores destes parâmetros serão
apresentados no Cap. 4 e, oportunamente comparados com os parâmetros obtidos por meio de outra
métrica de avaliação a ser apresentada posteriormente.
Além das matrizes apresentadas na Tab. 2.1, matrizes de rotação de dimensões pares supe-
riores (D ≥ 4) podem ser construídas a partir da combinação de matrizes com menores dimensões
[12]. Como exemplo, a matriz de 4 dimensões pode ser obtida através de duas matrizes ortogonais de
dimensão 2× 2, M1 e M2, de acordo com,
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
a b −c −d
−b a d −c
c d a b
−d c −b a
 =
[
M1 −M2
M2 M1
]
, (2.21)
onde M1 é uma matriz de rotação de duas dimensões com parâmetro de rotação λ4,1 e, M2 é outra
matriz de rotação ortogonal de duas dimensões com parâmetro de rotação λ4,2, dadas por:
M1 =
[
a b
−b a
]
e M2 =
[
c d
−d c
]
,
onde ambas as matrizes, M1 e M2 podem ser obtidas por meio dos parâmetros da Tab. 2.1.
A Fig. 2.4 (a) apresenta o diagrama de blocos de um transmissor que utiliza a técnica SSD e
nas Fig. 2.4 (b) e Fig. 2.4 (c) são ilustrados os processos realizados por este transmissor para D = 2 e
D = 4 dimensões, respectivamente. Nessa figura, é considerada a transmissão de símbolos M -QAM.
Conforme pode ser observado, os bits de informação são agrupados em blocos de m bits e mapeados
em símbolos QAM D-dimensionais empregando codificação de Gray em cada uma das dimensões.
Desta forma, o vetor de símbolos de uma constelação QAM D-dimensional pode ser expresso como
s = (s1, s2, · · · , sD)T , (2.22)
onde si = ±1,±3, · · · ,±
√
M − 1,∀i, representa uma das componentes de um símbolo M -QAM.
O vetor de símbolos, dado por (2.22), é transmitido em D/2 intervalos de tempo, ou seja, com duas
dimensões por intervalo de tempo. A Fig. 2.4 (b), que considera uma transmissão com D = 2,
mostra que em cada intervalo de tempo é transmitido 1 símbolo M -QAM, como por exemplo, s′1 =
s1,1 + js1,2, onde s1,1 representa o símbolo transmitido no intervalo de tempo 1, na dimensão 1 e s1,2
representa o símbolo transmitido no intervalo de tempo 1, na dimensão 2. Já na Fig. 2.4 (c), onde é
considerado D = 4, o vetor (2.22) é composto por 2 símbolos M -QAM consecutivos, a fim de que
sejam alcançadas as 4 dimensões.
Após a etapa de mapeamento, a rotação da constelação multidimensional é obtida pelo pro-
duto entre o vetor de símbolos não rotacionados (2.22) e a matriz de rotação complexa W, de dimen-
são D ×D. Dessa forma, o vetor de símbolos rotacionados pode ser expresso como,
r = WT s, (2.23)
onde a rotação dos símbolos não modifica a potência transmitida por intervalo de tempo, pois W é
uma matriz ortonormal.
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(a) Diagrama de blocos do transmissor.
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(c) 4D-SSD
Fig. 2.4: Transmissão em um sistema SSD.
Para se garantir a diversidade do sistema, todos os componentes do vetor de símbolos rota-
cionados têm que ser afetados por desvanecimentos independentes. Dessa forma, um entrelaçador
deve ser usado no transmissor com o objetivo de separar as componentes de um símbolo M -QAM de
um intervalo de tempo maior que o intervalo de tempo de coerência (TC) do canal. No exemplo ilus-
trado na Fig. 2.4 (b), o entrelaçador realiza o entrelaçamento das componentes imaginárias dos dois
símbolos M -QAM (jr1,2 e jr2,2), separando a componente em fase e a componente em quadratura,
de cada símbolo, de um intervalo de tempo maior que TC . Dessa forma, garante-se que cada com-
ponente de um mesmo símbolo multidimensional seja afetado por um desvanecimento independente.
O mesmo processo é realizado na Fig. 2.4 (c), onde o entrelaçamento é realizado entre os símbolos
D-dimensionais, sendo que as componentes dos símbolos M -QAM contidos nos intervalos de tempo
1 e 2 são entrelaçados com as componentes dos símbolos M -QAM contidos nos intervalos de tempo
3 e 4. Por conta do processo de entrelaçamento exigir o dobro de símbolos multidimensionais, o
número de bits necessários para a aplicação da técnica SSD é 2m = D log2(M).
A seguir é considerado um cenário mais completo que reúne as técnicas SSD e diversidade
espacial de antenas, uma vez que ambas as técnicas serão consideradas nos próximos capítulos, com
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o objetivo de aumentar ainda mais o desempenho. Particularmente, um arranjo linear com Υ ante-
nas, igualmente espaçadas, será considerado. A Fig. 2.5 (a) ilustra a estrutura deste receptor. O
espaçamento entre as antenas adjacentes deve ser suficiente para garantir que elas sejam afetadas
por desvanecimentos independentes. Dessa forma, o sinal recebido em cada uma das Υ antenas, já
corrompido pelo ruído pode ser escrito como,
y = HWT s + n, (2.24)
onde y é um vetor coluna ΥD-dimensional, H é a matriz de canal com dimensão ΥD × D, sendo
H = [h1,h2, . . .hD], ht = [α1,t exp(jφ1,t), . . . , αΥ,t exp(jφΥ,t)]T , t = 1 · · ·D, onde αg,t é o desvane-
cimento Rayleigh e φg,t é a fase uniformemente distribuída entre [0, 2pi), na g-ésima antena e t-ésimo
intervalo de tempo. Além disso, em (2.24), n é um vetor ΥD-dimensional referente ao ruído AWGN
que corrompe o sinal recebido, que pode ser modelado como uma variável aleatória Gaussiana de
média zero, cujas componentes possuem variância σ2n = N0/4Ts, onde N0 é a densidade espectral
unilateral do ruído e Ts é o intervalo de duração de um símbolo.
Após o sinal recebido em cada uma das Υ antenas ser corrompido pelo ruído, é realizado
o cancelamento de fase, seguido do desentrelaçamento. É considerado que o equipamento receptor
conheça as informações do canal, de forma a possibilitar o cancelamento de fase imposta pelo canal
em cada uma das Υ antenas, assim como implementar um combinador MRC. As Fig. 2.5 (b) e Fig. 2.5
(c) apresentam os sinais referente à g-ésima antena paraD = 2 eD = 4, respectivamente. Cada figura
ilustra o sinal antes e depois do desentrelaçamento. Observe que, após a etapa de desentrelaçamento,
as amostras que compõem cada um dos símbolos apresentam desvanecimentos independentes.
A partir das informações do canal, dado por H, e da matriz de rotação W, o sinal já desentre-
laçado passa por um detector, cuja técnica de detecção pode ser definida de acordo com a necessidade
de desempenho ou limitação de complexidade. As técnicas de detecção de máxima verossimilhança
(MLD - Maximum Likelihood Detector) e sua implementação através da detecção esférica (SD -
Sphere Decoding), garantem o melhor desempenho e serão abordadas com mais detalhes na Seção
2.7. O detector irá detectar o vetor de símbolos s˜, e a partir da relação de mapeamento dos símbolos,
resultará na sequência de bits decididos.
A técnica SSD permite obter ganhos de diversidade sem a necessidade de expansão da lar-
gura de banda. No entanto, pelo fato de se agrupar os símbolos em blocos, devido à modulação
multidimensional, isso acaba impactando no aumento da complexidade da detecção.
2.5.4.1 Métrica K
Matrizes de rotação ortogonais de diversas dimensões são apresentadas em [12] para o uso
em sistemas SSD. Conforme apresentado na Tab. 2.1, essas matrizes dependem de um ou mais
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(a) Diagrama de blocos do receptor SSD de um usuário com Υ antenas.
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Fig. 2.5: Transmissão em um sistema SSD.
parâmetros de rotação, denotados como λs, que por sua vez definem a rotação da constelação multi-
dimensional. Em [12] foram obtidos por meio de simulações exaustivas parâmetros de rotação que
maximizam a métrica da distância produto mínima (MPD - Minimum Product Distance). Essa mé-
trica é obtida a partir da distância produto entre todos as possíveis combinações de pares de símbolos
pertencentes à constelação rotacionada, que pode ser matematicamente expressa por
dp =
D∏
l=1
|r1,l − r2,l|, para
{
r1,l 6= r2,l
l = 1, . . . , D
(2.25)
onde r1,l e r2,l representam os l-ésimos componentes dos vetores de símbolos rotacionados r1 e r2,
respectivamente. Na literatura, os parâmetros de rotação e, consequentemente, o desempenho da
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técnica SSD foram avaliados com base na métrica MPD [29],[36]-[38].
No entanto, o critério MPD não apresenta relação direta da matriz de rotação com a taxa de
erro de bit média. Além disso, a métrica MPD é baseada em limitantes superiores obtidos a partir
da avaliação da probabilidade de erro de bit par-a-par (PEP - Pairwise Error Probability) [38], e
portanto, não são precisas.
Porém, uma nova métrica, denominada métricaK, foi proposta em [13]. Essa métrica permite
que, a partir de uma determinada matriz de rotação, a taxa de erro de bit média possa ser diretamente
calculada. Desta forma, é possível determinar a real contribuição de qualquer matriz de rotação no
desempenho médio de um sistema.
A métrica K é um fator pertencente à assíntota da taxa de erro de bit média, que de acordo
com [13] é definida para sistemas de portadora única como,
Pb ≈
√
pi (1/2−ΥD)K
2
√
M
D
log2
√
M Γ(3/2−ΥD)(ΥD)!
(
1
γblog2M
)ΥD
, (2.26)
onde M é a ordem da modulação, Υ é o número de antenas usado no receptor e D o número de
dimensões da constelação, γb = α2Eb/N0 é a razão sinal-ruído média no receptor, Eb é a energia por
bit, N0 é a densidade espectral de potência unilateral do ruído e Γ(.) é a função Gamma [39]. Observe
que Pb ∝ (1/γb)ΥD, ou seja, a ordem de diversidade do sistema é dada pelo produto do número de
dimensões da constelação e o número de antenas usado no arranjo do receptor. Em [13], o parâmetro
K em (2.26) é obtido a partir da expressão exata de probabilidade de erro de bit par-a-par (PEP) entre
os vetores sˆi e sˆj . Essa métrica é dada por,
K =
∑
i
∑
j
v∏
κ=1
(
ν2i,j,κ
)−Υµκ
, (2.27)
onde v é o comprimento do vetor vi,j e νi,j,κ é o κ-ésimo elemento do vetor vi,j . O vetor vi,j e o
termo µκ são definidos a seguir.
Particularmente, (2.27) deve ser calculada para todos os vetores sˆi e sˆj , desde que o primeiro
elemento de sˆi seja diferente do primeiro elemento de sˆj . Nessa avaliação podem existir casos onde
dois ou mais elementos referentes à combinação entre sˆi e sˆj , sejam idênticos. A fim de facilitar essa
análise, o vetor coluna ∆i,j é definido como [13],
∆i,j =
1
2
WT (ˆsi − sˆj). (2.28)
Com isso, vi,j é um vetor que contém as ocorrências de todos os elementos de ∆i,j uma
única vez e µκ é o κ-ésimo elemento do vetor u que representa o número de vezes em que o κ-ésimo
elemento de vi,j ocorre em ∆i,j .
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A fim de se exemplificar a obtenção destes parâmetros, considere a matriz de rotação W com
D = 2, dada na Tab. 2.1, e dois símbolos QPSK distintos, sendo sˆ1 = [+1 + 1]T e sˆ2 = [−1 + 1]T .
A partir da Eq. (2.28), obtém-se que,
∆1,2 =
1
2
[
a −b
b a
]([
+1
+1
]
−
[
−1
+1
])
,
∆1,2 =
[
a
b
]
. (2.29)
A partir do vetor ∆1,2, obtido em (2.29), temos que v1,2 = [a b]T e u = [1 1]T , ou seja, para
a combinação dos símbolos sˆ1 e sˆ2, ν1,2,1 = a e ν1,2,2 = b, onde cada um destes elementos ocorre
uma única vez em ∆1,2, pois µ1 = µ2 = 1.
Diversas matrizes de rotação podem alcançar a diversidade ΥD, mas somente algumas des-
sas matrizes podem atingir um elevado desempenho, em termos de razão sinal-ruído. Com isso, a
métrica K, definida em (2.27), pode ser usada para se encontrar as matrizes que apresentam o melhor
desempenho. Como a BER média é diretamente proporcional à métrica K, as melhores matrizes de
rotação serão aquelas cujos parâmetros de rotação minimizarem a métrica K e como consequência, a
mínima BER será alcançada.
Em sistemas que operam com múltiplas portadoras, tal como na técnica MC-CDMA, o de-
sempenho em termos da taxa de erro de bit média pode ser ainda melhor, de acordo com o fator de
espalhamento utilizado. Dessa forma, a assíntota da taxa de erro de bit média para essa técnica de
múltiplo acesso é dada por [40],
Pb ≈
√
pi (1/2−ΥGD)K
2
√
M
D
log2
√
M Γ(3/2−ΥD)(ΥGD)!
(
1
γblog2M
)ΥGD
, (2.30)
onde é possível verificar que a ordem de diversidade também depende do fator de espalhamento6 G,
pois Pb ∝ (1/γb)ΥGD.
Em (2.30) a métrica K é dada por,
K =
∑
i
∑
j
v∏
κ=1
(
ν2i,j,κ
)−ΥGµκ
. (2.31)
6O fator de espalhamento será definido na Seção 2.6.3.1
2.6. Técnicas de Múltiplo Acesso 48
2.6 Técnicas de Múltiplo Acesso
As técnicas de múltiplo acesso permitem que vários usuários possam dividir um mesmo canal
de comunicação. Por motivos óbvios é desejável que em um sistema de múltiplo acesso, o com-
partilhamento dos recursos do canal seja realizado sem comprometer a integridade das informações
dos usuários com interferências em excesso [22]. Com isso, as principais técnicas de controle de
acesso a um canal de comunicação rádio móvel são apresentadas, contemplando desde as mais co-
nhecidas, tais como FDMA (Frequency Division Multiple Access), TDMA (Time Division Multiple
Access) e CDMA (Code Division Multiple Access), até as mais contemporâneas, tais como OFDMA
(Orthogonal Frequency Division Multiple Access), MC-CDMA (Multi-Carrier Code Division Multi-
ple Access) e SCMA (Sparse Code Multiple Access). Uma abordagem mais profunda será realizada
para as técnicas MC-CDMA e SCMA, visto que as mesmas serão usadas nas análises do Cap. 5.
2.6.1 FDMA
A técnica de múltiplo acesso por divisão de frequência, FDMA, foi a primeira a ser imple-
mentada em sistemas de comunicação sem fio, sendo usada na primeira geração da telefonia móvel
celular, padrão AMPS (Advanced Mobile Phone System) [41]. Nesta técnica de múltiplo acesso, a
largura de banda total (B), destinada, por exemplo, a uma operadora é subdividida em Nc canais,
em que um destes canais é utilizado para a comunicação de um terminal móvel com a ERB (Estação
Rádio-Base).
Para um sistema em que o número de usuários é maior queNc, os usuários em excesso (Nc+i,
para i = 1, 2, 3, . . . ) enfrentarão uma situação de bloqueio.
Além disso, essa técnica de múltiplo acesso necessita de alocação de "bandas de guarda", que
são faixas espectrais não utilizadas para a transmissão de dados, e que têm como objetivo minimizar
a interferência entre canais adjacentes, já que na prática, os filtros usados não são ideais. Por esse
motivo, uma determinada parcela de banda torna-se indisponível para transmissão de dados [26]. A
Fig. 2.6 ilustra a alocação dos Nc canais na largura de banda B, com a técnica FDMA.
2.6.2 TDMA
Com a digitalização da informação, a técnica de múltiplo acesso por divisão no tempo (TDMA)
foi usada pelas principais tecnologias da segunda geração da telefonia móvel celular, incluindo o GSM
(Global System for Mobile Communications) [41].
Essa técnica de múltiplo acesso consiste na divisão do tempo em quadros (frames) que são
transmitidos de forma periódica. Cada quadro possui Nc intervalos de tempo, denominados de time-
2.6. Técnicas de Múltiplo Acesso 49
Fig. 2.6: Alocação de canais com a técnica FDMA.
slots, destinados à informação de um usuário para a comunicação com a ERB. Para um sistema em
que o número de usuários é maior que Nc, os usuários em excesso (Nc + i, para i = 1, 2, 3, . . . )
enfrentarão uma situação de bloqueio.
Neste sistema, no enlace reverso, os usuários devem se sincronizar aos time-slots, o que sig-
nifica que os usuários devem transmitir antecipadamente os seus bits. Isto se deve ao fato do atraso
de propagação ser não nulo. Além disso, intervalos de tempo de guarda entre time-slots adjacentes
são necessários para aumentar a imunidade referente a erros de estimação de atrasos e reflexões [22].
A Fig. 2.7 ilustra uma estrutura de quadro com Nc time-slots.
Fig. 2.7: Alocação de canais com a técnica TDMA.
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2.6.3 CDMA
Diferentemente das técnicas anteriores, o acesso múltiplo por divisão por códigos (CDMA)
permite a transmissão das informações de todos usuários simultaneamente e na mesma frequência.
No entanto, para poder diferenciar as informações dos usuários no canal, essa técnica atribui a cada
usuário, uma sequência de espalhamento com o objetivo de realizar o espalhamento espectral da
informação. Cada sequência de espalhamento é formada por um conjunto de chips, que possuem
menor duração que um bit e portanto, apresentam uma taxa maior do que a taxa de símbolos,Rc ≥ Rs,
onde Rc é a taxa de chips [26]. Portanto, para um receptor conseguir recuperar as informações de
um determinado usuário, é necessário que ele conheça sua respectiva sequência de espalhamento. A
fim de se compreender melhor o processo de transmissão por meio da técnica CDMA, uma melhor
abordagem sobre espalhamento espectral se faz necessária.
2.6.3.1 Espalhamento Espectral
A técnica de espalhamento espectral (SS - Spread Spectrum) foi desenvolvida em meados
do século XX com objetivos militares, visando obter resistência às interferências geradas proposital-
mente e garantir privacidade nas transmissões de mensagens possivelmente interceptadas por ouvintes
indesejáveis. Devido à robustez apresentada, a técnica passou a ser usada comercialmente, sendo a
base do padrão IS-95, tecnologia popular da segunda geração de telefonia móvel [42].
Conforme dito anteriormente, o espalhamento espetral é feito através de sequências de espa-
lhamento, onde a cada usuário é alocada uma sequência. Uma sequência de espalhamento é definida
através de um conjunto de símbolos de curta duração, denominados chips. Esses chips possuem du-
ração, Tc, que é menor que a duração de um bit, Tb. A relação entre a duração de um bit e a duração
de um chip, é chamado de fator de espalhamento,
G =
Tb
Tc
=
Rc
Rb
. (2.32)
Na prática, a razão Tb/Tc é um número inteiro, que representa o número de chips por bit.
Dessa forma, dado que ao intervalo de duração Tb está associada uma largura de banda B, e para o
intervalo de duração Tc está associada uma largura de banda W , então G = W/B. Outro importante
fator dos sistemas CDMA é o chamado fator de carga do sistema, que relaciona o número de usuários
ativos (K) com o comprimento da sequência de espalhamento (G), conforme,
β =
K − 1
G
. (2.33)
Um sistema sobrecarregado apresenta β > 100%, ou seja, o número de interferentes na pró-
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pria célula é maior que o comprimento da sequência de espalhamento.
A correlação cruzada é outra importante característica de sistemas que operam com sequên-
cias de espalhamento espectral. A função de correlação cruzada determina quão similar são duas
sequências de espalhamento espectral e, portanto, mede o quanto uma sequência interfere na ou-
tra. Em um cenário síncrono, a função de correlação cruzada entre a sequência de espalhamento do
i-ésimo e k-ésimo usuário é dada por
Rik =
1
Ts
∫ Ts
0
ci(t)ck(t)dt, (2.34)
onde ci(t) e ck(t) são, respectivamente, a sequência de espalhamento do i-ésimo e k-ésimo usuário.
Particularmente, quando as sequências de espalhamento espectral são ortogonais entre si, a função de
correlação cruzada síncrona terá a seguinte propriedade, Rik(0) = 0.
No entanto, no enlace reverso de sistemas de comunicações móveis não é possível garan-
tir a perfeita ortogonalidade entre duas sequências de espalhamento. Diante disso, sistemas CDMA
experimentam interferência de múltiplo acesso (MAI - Multiple Access Interference) [43]. Em cená-
rios assíncronos, a função de correlação cruzada entre as sequências de espalhamento do i-ésimo e
k-ésimo usuário, em função do atraso (τ ), é dada por
Ri,k(τ) =
1
Ts
∫ τ
0
ci(t)ck(t− τ + Ts)dt+ 1
Ts
∫ Ts
τ
ci(t)ck(t− τ)dt (2.35)
Existem dois tipos de espalhamento espectral que são realizados no domínio do tempo ou
no domínio da frequência. O espalhamento espectral por sequência direta (DSSS - Direct Sequence
Spread Spectrum) é realizado no domínio do tempo. Já o espalhamento espectral por saltos em
frequência (FHSS - Frequency Hopping Spread Spectrum) é realizado no domínio da frequência.
Neste trabalho, apenas a técnica DSSS será abordada, uma vez que é a técnica aplicada em sistemas
de comunicações móveis celulares, por ter uma implementação mais simples. Mais informações
sobre a técnica FHSS podem ser encontradas em [26].
Na técnica DSSS, a sequência de símbolos de informação bipolar é multiplicada por uma
sequência de espalhamento também bipolar. De forma equivalente, a sequência de símbolos de infor-
mação binária é somada, módulo 2, a uma sequência de espalhamento também binária. O resultado da
operação é um sinal espalhado espectralmente, que irá modular uma portadora senoidal e será então
transmitido pelo canal. Na recepção, o sinal é demodulado, para a obtenção do sinal em banda-base
e então é contraído espectralmente para a obtenção do sinal original. Essa contração espectral ocorre
através da multiplicação pela mesma sequência de espalhamento usada na transmissão. A Fig. 2.8 (a)
ilustra um exemplo de espalhamento espectral no domínio do tempo, onde o fator de espalhamento
é G = 7, ou seja, 7 chips para cada bit de informação. Já na Fig. 2.8 (b), é ilustrada a alocação
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de canais para a técnica CDMA, onde para cada canal é atribuída uma sequência de espalhamento
diferente.
(a) Espalhamento espectral no domínio de tempo. (b) Alocação de canais através da técnica CDMA.
Fig. 2.8: Técnica CDMA.
2.6.4 OFDMA
As comunicações sem fio têm necessidade de maior taxa de transmissão de dados. Dessa
forma, a fim de se evitar um canal seletivo em frequência foi proposta a transmissão das informações
dos usuários em paralelo, através de múltiplas subportadoras (MC - Multicarrier), em que a banda de
cada subportadora é menor que a banda de coerência do canal Bc [44].
A técnica de multiplexação por divisão de frequências ortogonais (OFDM - Ortogonal Fre-
quency Division Multiplexing), também chamada de modulação de múltiplas portadoras, realiza a
transmissão de uma sequência com taxa de dados (Rb) através de L subportadoras, onde em cada
uma destas subportadoras é transmitida uma fração da taxa de dados total (Rb/L) [45]. Em um sis-
tema celular, cada usuário pode fazer uso de um determinado número de subportadoras. Assim, sua
taxa de transmissão será proporcional à quantidade de subportadoras utilizadas, ou seja, quanto mais
subportadoras, maior a taxa de transmissão possível [46].
A largura de faixa total destinada a um sistema OFDMA é subdividida em L sub-faixas,
onde Rb/L é a taxa de dados em uma subportadora. A fim de se garantir a ortogonalidade entre as
subportadoras, a separação entre elas deve ser,
∆f =
1
Ts
, (2.36)
onde Ts é a duração de um símbolo. Na técnica OFDMA são utilizados pulsos banda-base retangula-
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res p(t) com largura de faixa Bsub = ∆f . Como a taxa de transmissão em cada suportadora é muito
menor do que a taxa de dados total, os efeitos da dispersão ocasionados pelos múltiplos percursos
desaparecem, eliminando assim a necessidade de um equalizador. Desta forma, a fim de se possibili-
tar um detector de baixa complexidade, o espaçamento entre as subportadoras deve ser menor que a
largura de banda de coerência do canal (Bc).
O equivalente passa-baixas de um símbolo OFDM transmitido é dado por [44],
s(t) =
1√
L
L∑
l=1
sle
j2pil∆f tp(t), 0 ≤ t ≤ Ts, (2.37)
onde sl é o l-ésimo símbolo complexo modulado pela l-ésima subportadora, l∆f é a frequência da
l-ésima subportadora e p(t) é o pulso banda-base implementado por um pulso retangular. Além disso,
1/
√
L é um fator de normalização da energia transmitida por símbolo OFDM.
O diagrama de blocos de um sistema OFDMA é mostrado na Fig. 2.9. No transmissor, a
sequência binária serial, após mapeamento bipolar é convertida em L ramos paralelos. A cada um
desses ramos é alocada uma subportadora ortogonal l∆f , onde l corresponde ao ramo conversor série-
paralelo. Antes de serem transmitidas, as subportadoras são somadas e moduladas pela portadora fc.
Já no receptor, o sinal recebido é multiplicado por e−j2pi(fc)t e em cada ramo por e−j2pi(l∆f )t e p∗(t),
sendo este último o complexo conjugado do pulso p(t). O sinal de cada ramo passa por um filtro
correlator, onde após a etapa de conversão paralelo-serial, os símbolos são mapeados em bits e então
detectados.
(a) Transmissor OFDMA (b) Receptor OFDMA
Fig. 2.9: Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor OFDMA (Implementação Analógica).
A implementação analógica da Fig. 2.9 é muito complexa. Sistemas OFDM podem ser imple-
mentados de modo discreto, usando o par de transformada discreta de Fourier (DFT - Discrete Fourier
Transform). De acordo com [44], a implementação discreta é realizada de forma mais simples, a nível
computacional.
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O diagrama de blocos deste tipo de implementação, envolvendo o par IFFT (Inverse Fast
Fourier Transform) e FFT (Fast Fourier Transform), é ilustrado na Fig. 2.10. Observe na Fig. 2.10 (a),
que ilustra o transmissor, os log2M bits são inicialmente convertidos em símbolos de uma modulação
de ordemM . A seguir, por meio de um conversor série-paralelo (S/P), o feixe serial é paralelizado em
L ramos para que seja obtida a IFFT deste bloco. Após a execução da IFFT, os símbolos do prefixo
cíclico são adicionados. Os símbolos são novamente dispostos em forma serial para passarem pelo
filtro p(t) e formarem assim o sinal em banda-base. Por fim, esse sinal é modulado pela portadora de
frequência fc, e o sinal OFDM está pronto para ser transmitido.
Já no receptor, após a demodulação, o sinal em banda-base passa por um filtro casado cuja
frequência de amostragem é L/Ts. Essas amostras, dispostas de forma serial, são convertidas em
ramos paralelos para que a FFT seja realizada. Finalmente, após o sinal ser convertido novamente em
serial, os símbolos são demodulados.
(a) Transmissor OFDMA (b) Receptor OFDMA
Fig. 2.10: Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor OFDMA (Implementação Digital).
À medida que o número de subportadoras aumenta, a duração de um símbolo OFDM também
aumenta, se comparado à dispersão temporal do canal. Com o aumento da duração de um símbolo, a
ISI é reduzida. Entretanto, para evitar o efeito da ISI e manter a ortogonalidade de blocos de símbolos
diferentes das L subportadoras, um intervalo de guarda, de duração Tg ≥ τ deve ser inserido entre
blocos OFDM adjacentes. Se esse intervalo de guarda for uma extensão cíclica de cada bloco OFDM
é possível eliminar a ISI dentro de um bloco, e por isso, esse intervalo de guarda leva o nome de
prefixo cíclico. Dessa forma, cada símbolo OFDM passa a ter duração de T ′s = Ts+Tg. Diante disso,
o número de amostras que formam o prefixo cíclico é dado por
Lg =
⌈
τL
Ts
⌉
, (2.38)
onde dxe corresponde ao menor número inteiro maior ou igual a x.
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Apesar da retransmissão destas amostras que compõem o prefixo cíclico representarem um
aumento de largura de banda de B para B(1+Lg/L) e aumento de potência de transmissão requerida
de Pt para Pt(1 + Lg/L), as vantagens trazidas pelo seu uso superam essas desvantagens. Observe
na Fig. 2.10 (a) que a inserção do prefixo cíclico ao sinal OFDM acontece após a IFFT. A retirada do
prefixo cíclico no receptor acontece antes da FFT, conforme mostra a Fig. 2.10 (b).
A Fig. 2.11 apresenta a representação no domínio tempo-frequência da transmissão OFDM.
Observe que um conjunto de L subportadoras, separadas de ∆f , ocupam uma determinada banda de
transmissão. Cada símbolo OFDM é transmitido em uma subportadora dentro de um intervalo de
tempo T ′s.
Fig. 2.11: Grade de Transmissão OFDM. Subportadoras em função do tempo.
2.6.5 MC-CDMA
A técnica de múltiplo acesso por divisão por códigos com múltiplas portadoras, MC-CDMA,
pode ser vista como uma combinação do espalhamento espectral realizado pela técnica DS-CDMA, e
o uso das múltiplas subportadoras da técnica OFDM [44]. Dessa forma, as informações dos diferen-
tes usuários são transmitidas simultaneamente e na mesma faixa espectral, porém, através de várias
subportadoras, ao invés de uma portadora única como no caso do sistema DS-CDMA.
No âmbito do espalhamento espectral, o mapeamento dos chips é realizado no domínio da
frequência, ou seja, cada chip é transmitido em uma subportadora diferente. Com isso, como há
apenas um chip por subportadora, um chip acaba tendo a duração de um símbolo, Ts [7]. A Fig. 2.12
ilustra o conceito de espalhamento espectral para a técnica MC-CDMA, para o caso de 2 usuários e
L = 4 subportadoras. Observe que o símbolo de cada usuário, de duração Ts, é paralelizado em G
ramos, onde cada um dos l ramos é multiplicado pelo chip (ck,l) da sequência de espalhamento ck do
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k-ésimo usuário. Após a multiplicação do símbolo por um chip, este sinal continua com duração Ts.
Posteriormente, o sinal é deslocado no desvio de frequência da sua respectiva subportadora.
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Fig. 2.12: Exemplo de espalhamento espectral e alocação dos símbolos espalhados nas subportadoras
em um sistema MC-CDMA. Cenário com dois usuários, L = 4 subportadoras eG = 4 chips/símbolo.
De modo geral, as sequências de espalhamento têm comprimento menor que o número de
subportadoras, L ≥ G. Quando G = 1, MC-CDMA torna-se OFDMA.
A técnica MC-CDMA apresenta uma vantagem intrínseca em relação aos sistemas OFDMA,
que consiste na diversidade de frequência, uma vez que o mesmo símbolo é transmitido em diferentes
subportadoras. No entanto, para se garantir a diversidade de frequência, conforme descrito na Seção
2.5.1, faz-se necessário que a separação entre as frequências centrais de diferentes subportadoras
que pertençam ao mesmo grupo seja maior que a banda de coerência do canal, ∆fe > Bc. Para se
garantir a separação entre as subportadoras (∆fe) e se obter o máximo do ganho de diversidade, um
entrelaçador no domínio da frequência é empregado no transmissor [40].
Quando o entrelaçador é utilizado, o fator de espalhamento máximo que irá prover a diversi-
dade máxima, Gmax [40], pode ser obtido por
Gmax =
⌊
∆fL
Bc
⌋
, (2.39)
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onde ∆f é a separação ente duas subportadoras adjacentes, L é o número de subportadoras, Bc é a
largura de banda de coerência do canal e bxc corresponde ao menor número inteiro menor ou igual
a x. Acima deste valor máximo de fator de espalhamento, algumas subportadoras, mesmo com o
entrelaçamento serão recebidas com desvanecimentos correlacionados. Vale ressaltar que em (2.39),
o termo ∆fL corresponde à banda B ocupada pela transmissão de L subportadoras.
O diagrama de blocos do transmissor e receptor MC-CDMA, na implementação analógica, é
ilustrado na Fig. 2.13. Apesar de estar ilustrado apenas um elemento transmissor, este trabalho con-
sidera a análise multiusuário, cujo bloco de detecção conjunta está incluído na estrutura do receptor.
(a) Transmissor MC-CDMA (b) Receptor MC-CDMA
Fig. 2.13: Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor MC-CDMA (Implementação Analógica).
Já a Fig. 2.14 ilustra o diagrama de blocos do transmissor e receptor MC-CDMA na imple-
mentação digital, que faz uso do par IFFT e FFT para a transmissão e recepção, respectivamente.
(a) Transmissor MC-CDMA (b) Receptor MC-CDMA
Fig. 2.14: Diagrama de Blocos do Transmissor e Receptor MC-CDMA (Implementação Digital).
Conforme mencionado anteriormente, tanto na Fig. 2.13 quanto na Fig. 2.14 existe o ele-
mento entrelaçador no domínio da frequência, para garantir a separação entre as subportadoras e
portanto, há diversidade em frequência.
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2.6.5.1 Assíntotas da Taxa de Erro de Bit Média
Em [40] foram realizadas análises teóricas do enlace de subida de um sistema MC-CDMA,
cuja detecção é realizada via detector multiusuário MLD. Através da análise da probabilidade de erro
par-a-par (PEP) entre dois vetores de símbolos, limitantes superiores de desempenho foram obtidos,
bem como assíntotas da taxa de erro de bit média. Essas expressões são apresentadas abaixo, em
função da ordem de modulação M -QAM.
Para a modulação BPSK, a assíntota da taxa de erro de bit média é dada por [40]
Pb ≈ 1
2
(
2G− 1
G
)(
1
4γb
)G
. (2.40)
De acordo com (2.40) note que a ordem de diversidade da técnica MC-CDMA é G, ou seja,
depende do comprimento da sequência de espalhamento. Para a modulação 4-QAM a assíntota da
BER média é dada por
Pb ≈
(
2G− 1
G
)(
1
2γb
)G[ 1∑
l=0
(
2K
l
)
(2K−l)G
+
2K−1∑
l=2
(
2K
l
)− (2K−2
l−2
)
(2K − l)G
]
. (2.41)
onde K é o número de usuários. Para as modulações 16-QAM e 64-QAM, a assíntota da BER média
é dada por
Pb ≈ µ(G,M)
(
2G− 1
G
)(
ω
4γb
)G
, (2.42)
onde ω é função da ordem de modulação M ,
ω =
2(M − 1)
3
, (2.43)
e µ(G,M) é uma função dada por,
µ(G,M) =
2√
M log2
√
M
log2
√
M∑
l=0
(1−2−l)√M−1∑
k=0
(−1)
⌊
k2l−1√
M
⌋(
2l−1 −
⌊
k2l−1√
M
+
1
2
⌋)
1
(2k + 1)2G
.
(2.44)
Em todas as assíntotas observe que Pb ∝ ( 1γb )G, assim, a ordem de diversidade é dada por G.
Essas assíntotas serão empregadas nos Cap. 3, 4 e 5, a fim de servirem como referência nos resultados
de simulação da técnica MC-CDMA.
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2.6.6 SCMA
A técnica de múltiplo acesso por códigos esparsos (SCMA - Sparse Code Multiple Access),
proposta em [9], é uma das tecnologias propostas para serem usadas como técnica de múltiplo acesso
na quinta geração da telefonia móvel celular, 5G. A técnica SCMA pode ser vista como uma técnica
de múltiplo acesso que se baseia na combinação das técnicas CDMA e OFDM, com a diferença que
a sequência de espalhamento é do tipo esparsa. A principal ideia da técnica SCMA é que as etapas de
mapeamento dos bits em símbolos e espalhamento por meio de sequências de espalhamento esparsas
sejam realizadas conjuntamente. Dessa forma, os bits são mapeados diretamente em sequências de
espalhamento multidimensionais, chamadas de codewords, a partir de um conjunto de sequências de
espalhamento pré definidas, denominados codebooks [6][47]. Após esse mapeamento, as sequências
de espalhamento são moduladas em subportadoras OFDM. A Fig. 2.15 ilustra o diagrama de blo-
cos de um transmissor SCMA. Observe que a etapa do mapeamento em sequências de espalhamento
esparsas contempla o mapeamento dos bits em símbolos QAM, a aplicação da técnica SSD e o ma-
peamento das informações de acordo com a técnica de espalhamento LDS (Low Density Signature),
que será detalhada a seguir.
Mapeamento em Seq. 
de Espalhamento 
Esparsas
Modulação OFDM
bits
Informação 
Espalhada e 
Modulada
Mapeamento QAM SSD Mapeamento LDS
Subportadoras, 𝐺
Fig. 2.15: Diagrama de blocos do transmissor SCMA.
Em [48] é proposto o uso de sequências de espalhamento de baixa densidade, ou seja, uma
sequência com poucos elementos não-nulos, a fim de permitir o uso de um detector multiusuário de
baixa complexidade. Neste mesmo sentido, para minimizar a interferência intra-celular e, consequen-
temente, para aumentar o fator de carga da rede, nem todos os chips da sequência de espalhamento
devem ser usados [10]. Para isso, é proposto que alguns chips da sequência de espalhamento sejam
zeros. Essa técnica, intitulada de sequências esparsas, sequências de baixa densidade ou simples-
mente de espalhamento LDS, foi baseada nas matrizes esparsas de verificação de paridade, utilizadas
em códigos LDPC (Low Density Parity Check). Esses códigos são classificados como códigos de
bloco corretores de erro lineares, que possuem como principal característica, apresentar uma matriz
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de verificação de paridade esparsa, ou seja, uma pequena parcela dos elementos que compõe essa
matriz são elementos não-nulos [49].
Além de possibilitar sistemas com fator de carga maior que 100%, o fato de não usar todos os
chips da sequência de espalhamento leva a possibilidade de se utilizar um detector multiusuário base-
ado no algoritmo iterativo soma-produto, usado também na decodificação LDPC [50]. Dessa forma,
um detector multiusuário iterativo baseado no algoritmo de troca de mensagens (MPA - Message
Passing Algorithm) foi proposto [10], com operação a nível de chips, cujo objetivo é se aproximar do
desempenho do detector ótimo MAP (Maximum A-Posteriori), porém com complexidade moderada.
Conforme supracitado, a técnica SCMA substitui os processos de modulação e espalhamento
espectral pelo mapeamento dos bits diretamente no conjunto de sequências de espalhamento multidi-
mensionais e complexas. Isso incorpora ao SCMA um ganho na razão sinal-ruído para as constela-
ções multidimensionais, o que possibilita a operação em sistemas sobrecarregados (β > 100%) com
complexidade de detecção aceitável.
A fim de se aumentar a diversidade do detector MPA, a técnica SCMA através de seu con-
junto de sequências de espalhamento espectral, faz o uso de constelações multidimensionais, o que
possibilita o emprego da técnica de diversidade espacial de sinais (SSD). No entanto, um dos maiores
desafios para essa técnica de múltiplo acesso é o desenvolvimento dos conjuntos de sequências de es-
palhamento espectral (codebooks). Vários trabalhos foram dedicados para o projeto destas sequências
para sistemas SCMA [30], [51]-[54]. Em [55] é realizado um estudo comparativo de desempenho de
diferentes conjuntos de sequências de espalhamento espectral no uplink de sistemas SCMA. Como
o objetivo deste trabalho não contempla o desenvolvimento, nem a comparação das sequências de
espalhamento disponíveis, nas próximas análises serão usados os conjuntos de sequências de espa-
lhamento espectral apresentados em [51], que são as sequências originais propostas para o SCMA.
Para se compreender melhor o funcionamento da técnica SCMA, maiores detalhes das téc-
nicas que a compõem serão descritas, entre elas, o espalhamento LDS, bem como o conceito dos
conjuntos de sequências de espalhamento espectral multidimensionais e complexas. O algoritmo de
detecção MPA será abordado na Seção 2.7.2.3. Posteriormente, no Cap. 5 será realizada uma aná-
lise comparativa entre as técnicas MC-CDMA e SCMA, no que se refere ao desempenho em termos
da taxa de erro de bit média e da complexidade em termos do número de operações envolvidas nos
detectores.
2.6.6.1 LDS - Low Density Signature
A técnica LDS, brevemente explanada na Seção anterior, é baseada na técnica de múltiplo
acesso CDMA, porém suas sequências de espalhamento possuem diversos elementos (chips) nulos,
cujo propósito principal é reduzir a interferência de múltiplo acesso (MAI).
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Em um sistema CDMA convencional, o sinal recebido correspondente ao n-ésimo chip pode
ser modelado matematicamente como,
yn =
K∑
k=1
cn,kxk + nn, n = 0, · · · , G− 1. (2.45)
onde cn,k é o n-ésimo chip da sequência de espalhamento do k-ésimo usuário, xk é o sinal de infor-
mação do k-ésimo usuário e nn é o ruído adicionado no n-ésimo chip. Além disso, K é o número
total de usuários e G é o comprimento da sequência de espalhamento.
Através de (2.45) pode ser verificada a existência de interferência de múltiplo acesso, causada
pela transmissão dos sinais de K usuários que transmitem simultaneamente no mesmo chip. No
sistema CDMA convencional, pode haver interferência de múltiplo acesso em todos os G chips da
sequência de espalhamento.
Diante desse problema, [10] propõe uma estrutura de espalhamento em três etapas. A primeira
delas é que cada usuário, intencionalmente, realize o espalhamento de sua informação em um pequeno
número de chips, dv, sendo dv < G. Logo após esse espalhamento em dv chips, é realizado um
preenchimento com G − dv chips 0’s (zeros), a fim de que o sinal espalhado tenha comprimento de
G chips. Por fim, cada usuário tem sua sequência de espalhamento individual, ou seja, a posição
dos elementos não-nulos de cada sequência de espalhamento é definida de forma única, por meio de
um entrelaçamento entre os chips que compõe esta sequência. Com isso, a associação de todas as
sequências de espalhamento, posicionadas coluna-a-coluna, gera uma matriz esparsa, de dimensão
G ×K. O diagrama de blocos desse sistema de espalhamento LDS é mostrado na Fig. 2.16, onde a
sequência do k-ésimo usuário, xk, passa pelas três etapas do processo de espalhamento LDS para se
tornar a sequência espalhada, zk.
Fig. 2.16: Modelo de espalhamento LDS (Low Density Sequence).
A etapa de entrelaçamento é crucial no processo de espalhamento das sequências LDS, uma
vez que se faz necessário controlar o número de interferentes que estará presente em cada chip.
O número máximo de usuários permitidos a espalhar suas informações em um mesmo chip é dc.
Com isso, a sequência do k-ésimo usuário, zk, estará susceptível às interferências oriundas de outros
usuários somente em seus dv chips não-nulos. Pelo fato de não serem utilizados para a transmissão das
informações do k-ésimo usuário, os G − dv chips 0’s, e as interferências nestes provocadas, podem
ser desconsiderados no detector. Diante disso, conclui-se que a etapa de entrelaçamento deve ser
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planejada para que a sequência de espalhamento de determinado usuário seja diferente das sequências
de espalhamento dos demais usuários.
Dessa forma, outra vantagem intrínseca à técnica LDS é a mitigação do efeito destrutivo oca-
sionado por interferentes em potencial, uma vez que o sistema não permite que usuários diferentes
compartilhem a mesma sequência de chips. Caso haja, na sequência de espalhamento do usuário de
interesse, algum chip que esteja sendo simultaneamente compartilhado com algum usuário interfe-
rente (inclusive de maior potência), a informação do usuário de interesse pode ser recuperada pelos
outros dv − 1 chips não-nulos.
Em um cenário onde há K usuários, pode ser definida uma matriz Z = [zT1 , · · · , zTK ], com
todas as sequências de espalhamento possíveis. De acordo com [10], essa matriz Z tem que atender a
três requisitos. Primeiramente, deve possuir o número de elementos não-nulos em cada linha menor
que o número de usuários, dc < K. Além disso, o número de elementos não-nulos em cada coluna
tem que ser menor que o número de chips, dv < G. Por fim, o grafo fator referente à matriz Z tem que
apresentar conectividade total, ou seja, todo nó do grafo fator deve possuir caminhos, mesmo que in-
diretos, que o interliguem a qualquer outro nó do grafo. Esses requisitos são os mesmos estabelecidos
para as matrizes de checagem de paridade dos códigos de bloco corretores de erro LDPC [56].
A matriz Z4×6, dada por (2.46), possui fator de espalhamento G = 4 e possibilita o uso de
até K = 6 usuários. Portanto, esta matriz oferece um fator de carga, β = K/G, de 150%. Caso a
matriz LDS apresente o mesmo número de elementos não-nulos em cada coluna e também apresente
o mesmo número de elementos não-nulos em cada linha, essa matriz pode ser classificada como
regular, caso contrário, como matriz irregular.
Z4×6 =

1 1 1 0 0 0
1 0 0 1 1 0
0 1 0 1 0 1
0 0 1 0 1 1
 . (2.46)
Pode ser verificado que a matriz Z4×6 (2.46) é uma matriz regular, pois dv = 2 e dc = 3.
O conjunto de elementos não-nulos da n-ésima linha de Z, ξn, contém o conjunto de usuários que
transmitem no n-ésimo chip, i. e., para a segunda linha da matriz Z4×6, ξ2 = {1, 4, 5}. Já o conjunto
de elementos não-nulos da k-ésima coluna de Z, representa o conjunto de chips que o k-ésimo usuário
espalha seus dados, ζk, i. e., para a segunda coluna da matriz Z4×6, ζ2 = {1, 3}. Outros exemplos de
matrizes LDS são disponibilizadas na literatura, inclusive matrizes em que os elementos não-nulos
são diferentes de 1, como no caso de [57], que define valores complexos para compor a matriz LDS,
a serem usadas com modulações BPSK e QPSK.
Os grafo fatores, também conhecidos como grafos de Tanner, são oriundos dos estudos de R.
2.6. Técnicas de Múltiplo Acesso 63
Michael Tanner para caracterizar e decodificar os códigos corretores de erros BCH (Bose Chaudhuri
Hocquenghem) e LDPC [56]. Um grafo fator é uma representação gráfica da matriz de verificação de
paridade LDPC, que contém dois conjuntos de nós, os nós de variável e os nós de função [58]. Visto
a similaridade entre a matriz de verificação de paridade LDPC e a matriz de espalhamento LDS, essa
mesma representação gráfica pode ser aplicada na detecção LDS.
Dessa forma, o conjunto de nós de variável (uk), consiste na representação dos K usuários
e o conjunto de nós de função (cn), consiste na representação dos G chips. Esses dois conjuntos
de nós são interligados por ramos, se e somente se, o k-ésimo usuário fizer uso do n-ésimo chip
para transmissão, i. e., Zk,n = 1. A Fig. 2.17 ilustra o grafo fator referente à matriz Z4×6. Nela é
possível observar os nós de variável na parte superior (quadrados) e os nós de função na parte inferior
(círculos). Esses nós são interligados por ramos para cada elemento não-nulo da matriz LDS Z4×6.
Como foi verificado que a matriz Z4×6 é regular, é possível observar que cada nó de variável está
conectado à 2 nós de função (dv = 2), ou seja, cada usuário faz uso de 2 subportadoras para espalhar
suas informações. Da mesma forma, pode ser observado que cada nó de função está conectado à
3 nós de variável (dc = 3), ou seja, cada subportadora carrega simultaneamente a informação de 3
usuários.
Fig. 2.17: Grafo Fator referente à Matriz LDS Z4×6.
Um dos requisitos citados anteriormente que a matriz LDS Z deve atender é a conectividade
total do grafo fator. Esse requisito define que cada nó presente no grafo fator deve possuir caminhos,
através dos ramos, para se chegar a qualquer outro nó do grafo, o que viabilizará a detecção iterativa
de forma eficiente. Em [10] é proposto um decodificador multiusuário sub-ótimo iterativo, baseado
no algoritmo MPA para explorar de forma eficiente a estrutura apresentada pela matriz LDS e seu
respectivo grafo fator, pois através destas estruturas será possível compreender o processo de troca de
mensagens, realizado pelo algoritmo MPA, a ser abordado na Seção 2.7.2.3.
2.6.6.2 Sequências de Espalhamento SCMA
Conforme citado anteriormente, na técnica SCMA, os bits de informação são mapeados em
sequências de espalhamento multidimensionais e complexas, chamadas de codewords, que são se-
lecionadas a partir de um conjunto de sequências de espalhamento pré-definido. Esse conjunto de
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sequências de espalhamento, conhecido como codebook, tem como característica possuir um padrão
esparso, assim como definido nas matrizes LDS.
Um conjunto de sequências de espalhamento possibilita a alocação de até K usuários. Cada
usuário possui M sequências de espalhamento, uma para cada combinação dos log2(M) bits de in-
formação. Além disso, cada sequência de espalhamento possui comprimento igual ao número de
subportadoras disponíveis para a transmissão, G. No entanto, devido ao fato da técnica SCMA ser
baseada na matriz LDS, apenas dv subportadoras são utilizadas para transmissão das informações,
dv ≤ G. Conforme citado anteriormente, o fator de carga dos sistemas SCMA pode ser mensurado a
partir da relação K/G, fator esse que avalia a sobrecarga (β ≥ 100%).
A Fig. 2.18 ilustra a representação do conjunto de sequências de espalhamento baseado na
matriz LDS Z4×6, dada em (2.46). Esse conjunto de sequências de espalhamento possibilita K = 6
usuários, sendo que cada usuário possui M = 4 sequências de espalhamento multidimensionais e
complexas, dispostas nas colunas [60]. Neste exemplo, cada sequência de espalhamento, de deter-
minado usuário, é selecionado a partir da combinação dos log2(M) = 2 bits de informação. O
comprimento da sequência de espalhamento é G = 4 subportadoras, que estão representadas hori-
zontalmente como G1, G2, G3 e G4. No entanto, conforme pode ser observado na Fig. 2.18, cada
sequência de espalhamento utiliza apenas dv = 2 subportadoras (chips) para a transmissão das in-
formações. Os respectivos chips estão identificados com os recursos preenchidos, sendo que cada
usuário possui sua respectiva combinação de chips e cores.
Fig. 2.18: Conjunto de sequências de espalhamento de comprimento 4, com 4 subportadoras e 6
usuários. Cada sequência de espalhamento é mapeada a partir de uma sequência binária de 2 bits.
Este trabalho considera o uso de conjuntos de sequências de espalhamento desenvolvidos a
partir de [51], que apresenta um método sub-ótimo e composto de múltiplos estágios para a cria-
ção destes conjuntos para uso em sistemas SCMA. A Fig. 2.19 ilustra o diagrama de blocos com
os processos propostos por [51] para a geração do conjunto de sequências de espalhamento. Den-
tre os estágios, para a criação destes conjuntos de sequências de espalhamento estão a criação da
constelação-mãe, o mapeamento LDS e a inclusão das rotações específicas aos usuários.
A primeira etapa consiste em se definir a constelação-mãe. De acordo com [51], a constelação-
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Rotação Específica
Geração da 
Constelação-Mãe
Mapeamento LDS
Conjunto de 
Sequências de 
Espalhamento
Fig. 2.19: Diagrama de blocos para geração de conjunto de sequências de espalhamento esparsas
(codebooks).
mãe dv-dimensional complexa pode ser obtida a partir do produto cartesiano de duas constelações
reais dv-dimensionais. No entanto, antes de serem associadas, cada uma das duas constelações reais
é multiplicada por uma mesma matriz de rotação, a fim de se aumentar a distância produto mínima7.
Após a associação das duas constelações reais, através do produto cartesiano, uma delas correspon-
derá a parte real e a outra corresponderá a parte imaginária dos pontos da constelação-mãe complexa.
A Fig. 2.20 ilustra um exemplo de criação de uma constelação-mãe dv-dimensional de 16 pontos a
partir de duas constelações 4-QAM. Cada uma das constelações-mãe geradas serão transmitidas em
uma das dv subportadoras.
X1
Y1
Constelação 4-QAM 
#1
Constelação 4-QAM 
#2
Rotação
Rotação
Y1
X1
X2
Y2 Y2
X2
Produto Cartesiano
(X1,X2) e (Y1,Y2)
Y1
Y2
X1
X2
Constelação Mãe
Fig. 2.20: Geração de uma constelação-mãe complexa de 16 pontos a partir de duas constelações
4-QAM.
Após a construção da constelação-mãe, a matriz LDS ZG×K deve ser gerada. Para isso,
as sequências de espalhamento devem ser estabelecidas, a partir do número de subportadoras, G, e
também do número de chips não-nulos, dv, a serem utilizados por cada usuário. Dessa forma, a matriz
LDS permitirá a alocação máxima de usuários, dada por:
K =
(
G
dv
)
. (2.47)
Nesse mesmo sentido, a matriz LDS, para o caso de sobrecarga máxima, definirá a quantidade
7Nas definições dos conjuntos de sequências de espalhamento existentes na literatura, todos utilizam a métrica MPD.
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de usuários que compartilham o mesmo recurso (chip), como:
dc =
(
G− 1
dv − 1
)
=
Kdv
G
. (2.48)
Vale ressaltar que quanto mais esparsa for a sequência de espalhamento, ou seja, quanto menor
for o valor de dv em relação à G, menos complexa será a detecção MPA.
Por fim, após a constelação-mãe definida e já mapeada na matriz LDS, uma rotação espe-
cífica8 a cada sequência de espalhamento esparsa é aplicada. O objetivo desta rotação específica é
incluir uma rotação de fase e uma alteração na potência de cada uma das sequências de espalhamento
esparsas dos K usuários, de maneira que a potência média da constelação não seja alterada. Dessa
forma, cada usuário terá seu conjunto de sequências de espalhamento exclusivo, que além de ser
composto por uma combinação única de dv chips não-nulos, possui M sequências de espalhamento
que são diferentes dos demais usuários. Com isso, no enlace direto de sistemas celulares, por exem-
plo, quando dois ou mais usuários transmitirem na mesma subportadora, a colisão destrutiva entre as
sequências de espalhamento pode ser minimizada pelo detector, visto que cada símbolo possui sua
rotação específica.
Com o objetivo de ilustrar o conjunto de sequências de espalhamento, dois conjuntos de
sequência de espalhamento foram gerados através dos processos ilustrados nas Fig. 2.19 e Fig. 2.20.
O primeiro conjunto, dado pela Tab. 2.2, contempla todas as etapas descritas por [51], enquanto
o conjunto de sequências de espalhamento dado pela Tab. 2.3, foi gerado sem a etapa de rotação
específica.
Para a criação destes dois conjuntos de sequências de espalhamento foi utilizada a matriz
LDS Z4×6, dada em (2.46), bem como a matriz de rotação de 2 dimensões, apresentada na Tab. 2.1,
com seu parâmetro de rotação otimizado. Desta forma, cada conjunto de sequências de espalhamento
gerado apresenta K = 6 subconjuntos, sendo cada um destes destinado a um usuário. Para sim-
plificar a apresentação, na geração desses conjuntos de sequências de espalhamento foi considerada
uma constelação-mãe de 4 pontos, o que leva cada usuário a possuir apenas M = 4 sequências de
espalhamento. Em cada sequência as informações estão espalhadas em dv = 2 subportadoras de um
total de G = 4 possíveis subportadoras.
Tanto na Tab. 2.2, quanto na Tab. 2.3 são apresentados, respectivamente, 6 conjuntos de
sequências de espalhamento, K∗i eKi, cada um deles diretamente relacionado com o i-ésimo usuário.
Observe nas Tab. 2.2 e Tab. 2.3 que cada usuário possui 4 sequências de espalhamento complexas,
dispostas nas colunas de cada matriz. Cada uma dessas sequências será atribuída à uma combinação
binária, oriunda da composição de log2(4) = 2 bits. Por meio destas tabelas, observe também que a
8Em [51] a etapa de rotação específica é chamada de operadores de função de constelação (CFO - Contellation Func-
tion Operators)
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Tab. 2.2: Conjunto de sequências de espalhamento baseado na matriz LDS Z4×6 dada em (2.46). Ge-
ração das sequências de espalhamento considerando a etapa de rotação específica. M = 4 sequências
dispostas nas colunas para cada um dos K = 6 usuários.
M1 M2 M3 M4
K∗1 =
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G1
+0, 220− j0, 822 −0, 822− j0, 220 +0, 822 + j0, 220 −0, 220 + j0, 822 G2
0 0 0 0 G3
0 0 0 0 G4
M1 M2 M3 M4
K∗2 =
−0, 136− j0, 508 −0, 508 + j0, 136 +0, 508− j0, 136 +0, 136 + j0, 508 G1
0 0 0 0 G2
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G3
0 0 0 0 G4
M1 M2 M3 M4
K∗3 =
+0, 136− j0, 508 −0, 508− j0, 136 +0, 508 + j0, 136 −0, 136 + j0, 508 G1
0 0 0 0 G2
0 0 0 0 G3
−0, 220− j0, 822 −0, 822 + j0, 220 +0, 822− j0, 220 +0, 220 + j0, 822 G4
M1 M2 M3 M4
K∗4 =
0 0 0 0 G1
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G2
−0, 220− j0, 822 −0, 822 + j0, 220 +0, 822− j0, 220 +0, 220 + j0, 822 G3
0 0 0 0 G4
M1 M2 M3 M4
K∗5 =
0 0 0 0 G1
−0, 136− j0, 508 −0, 508 + j0, 136 +0, 508− j0, 136 +0, 136 + j0, 508 G2
0 0 0 0 G3
+0, 220− j0, 822 −0, 822− j0, 220 +0, 822 + j0, 220 −0, 220 + j0, 822 G4
M1 M2 M3 M4
K∗6 =
0 0 0 0 G1
0 0 0 0 G2
+0, 136− j0, 508 −0, 508− j0, 136 +0, 508 + j0, 136 −0, 136 + j0, 508 G3
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G4
ocorrência dos elementos nulos no conjunto de sequências de um determinado usuário é exatamente
a mesma, havendo ou não a utilização da rotação específica. Essa característica se deve ao fato da
matriz LDS, utilizada na geração destes conjuntos de sequências de espalhamento, não permitir a
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Tab. 2.3: Conjunto de sequências de espalhamento baseado na matriz LDS Z4×6 dada em (2.46). Ge-
ração das sequências de espalhamento sem etapa de rotação específica. M = 4 sequências dispostas
nas colunas para cada um dos K = 6 usuários.
M1 M2 M3 M4
K1 =
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G1
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G2
0 0 0 0 G3
0 0 0 0 G4
M1 M2 M3 M4
K2 =
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G1
0 0 0 0 G2
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G3
0 0 0 0 G4
M1 M2 M3 M4
K3 =
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G1
0 0 0 0 G2
0 0 0 0 G3
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G4
M1 M2 M3 M4
K4 =
0 0 0 0 G1
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G2
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G3
0 0 0 0 G4
M1 M2 M3 M4
K5 =
0 0 0 0 G1
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G2
0 0 0 0 G3
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G4
M1 M2 M3 M4
K6 =
0 0 0 0 G1
0 0 0 0 G2
−0, 372− j0, 372 −0, 372 + j0, 372 +0, 372− j0, 372 +0, 372 + j0, 372 G3
−0, 601− j0, 601 −0, 601 + j0, 601 +0, 601− j0, 601 +0, 601 + j0, 601 G4
transmissão de informações de alguns usuários em determinadas subportadoras, a fim de controlar a
interferência de múltiplo acesso.
Comparando-se os elementos não-nulos de K∗i na Tab. 2.2, percebe-se que o uso da rotação
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específica resulta em sequências de espalhamento complexas com valores distintos entre os usuários.
Fazendo a mesma análise para as sequências de espalhamento apresentadas na Tab. 2.3, percebe-
se que a não utilização da rotação específica, faz com que os valores dos elementos não-nulos das
sequências de espalhamento complexas sejam exatamente os mesmos entre os 6 usuários. Como
exemplo, podem ser consideradas as sequências M1 da Tab. 2.3, isto é, a primeira coluna de cada ma-
triz Ki. Independente do usuário considerado, os elementos não-nulos que fazem parte da sequência
de espalhamento M1 são −0, 372− j0, 372 e −0, 601− j0, 601.
Embora haja diferença entre os valores não-nulos das sequências de espalhamento de cada
conjunto K∗i , gerado com a rotação específica, a potência média da constelação, gerada pelo conjunto
K∗i , é a mesma para todos osK usuários. Uma análise comparativa de desempenho entre os conjuntos
de sequências de espalhamento apresentados nas Tab. 2.2 e Tab. 2.3 é realizada no Cap. 5.
A Fig. 2.21 ilustra o processo de mapeamento dos bits bi1 e bi2 no conjunto de sequências
de espalhamento do i-ésimo usuário. Observe que cada uma das sequências binárias é mapeada por
sua respectiva sequência de espalhamento, dadas por exemplo, pelas Tab. 2.2 ou Tab. 2.3 que, por
sua vez, são transmitidas em dv subportadoras. Dessa forma, note que as sequências de espalhamento
de diferentes usuários, quando transmitidas na interface aérea, são sobrepostas de forma análoga à
técnica CDMA. Entretanto, ao contrário da técnica CDMA, apenas dv sequências de espalhamento
sofrem a interferência em cada subportadora (chip).
Fig. 2.21: Exemplo de mapeamento dos bits bi1bi2 do i-ésimo usuário em sequências de espalhamento
do i-ésimo conjunto SCMA e sua multiplexação em 4 subportadoras. Neste cenário, o fator de carga
do sistema é β = 150%.
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2.7 Técnicas de Detecção
As técnicas de detecção de sinais podem ser classificadas em detecção de um único usuário
(single user) ou detecção multiusuário (multiuser). No primeiro caso, os sinais recebidos pelo ter-
minal receptor são processados individualmente, sendo que, as informações dos demais usuários são
consideradas apenas como interferência (MAI). Na ausência de MAI, a detecção de um usuário é
ótima. Já nas técnicas de detecção multiusuário, a informação recebida é processada de forma con-
junta, levando a um melhor desempenho em termos de taxa de erro de bit média na presença de MAI
[43]. Existem diversas técnicas de detecção multiusuário, que se diferem na complexidade do detector
e em seu respectivo desempenho. Os principais aspectos das técnicas de detecção mais importantes
serão melhor abordadas nas próximas subseções.
2.7.1 Detecção de um Único Usuário
Conforme citado anteriormente, a técnica de detecção de um único usuário considera que o
sinal recebido pelo detector é composto pelo sinal do usuário de interesse e sinais dos demais usuários
na célula. Dentre as técnicas detecção de um único usuário, será abordado o Filtro Casado usado em
CDMA e o combinador de razão máxima (MRC - Maximal Ratio Combining), este último utilizado
em enlaces de comunicação que fazem uso de técnicas de diversidade.
2.7.1.1 Filtro Casado
O esquema mais simples de se detectar sinais CDMA é através de filtros casados (MF - Mat-
ched Filter), também denominados de filtros correlatores. Nesta técnica de detecção, o receptor
correlaciona o sinal recebido para um dado usuário, com a sua respectiva sequência de espalhamento,
realiza a amostragem no instante de tempo Ts que é decidida a seguir. A estrutura do filtro casado,
em um enlace reverso para K usuários, é ilustrado na Fig. 2.22.
O equivalente passa-baixa do sinal recebido pela estação rádio-base, y(t), é dado por,
y(t) =
K∑
i=1
Aisici(t) + n(t), (2.49)
onde, Ai é a amplitude do sinal transmitido pelo i-ésimo usuário, si é o símbolo de informação do
i-ésimo usuário e ci(t) é a sequência de espalhamento do i-ésimo usuário. A parcela n(t) é o ruído
aditivo gaussiano branco que contamina o sinal recebido e possui densidade espectral bilateral igual
2.7. Técnicas de Detecção 71
Fig. 2.22: Estrutura do filtro casado no enlace reverso de um sistema celular.
a N0/2. Portanto, o sinal, já amostrado, na saída do k-ésimo filtro casado, é dado por,
yk(Ts) =
1
Ts
∫ Ts
0
Akskc
2
i (t)dt+
1
Ts
∫ Ts
0
K∑
i=1,i 6=k
Aisici(t)ck(t)dt+
1
Ts
∫ Ts
0
n(t)ck(t)dt. (2.50)
O primeiro termo de (2.50) corresponde ao sinal transmitido pelo k-ésimo usuário no receptor
do k-ésimo usuário. O segundo termo corresponde ao sinal transmitido pelos demais K − 1 usuários
que chegam ao receptor do k-ésimo usuário (MAI). Por fim, o terceiro termo corresponde ao ruído
adicionado ao receptor do k-ésimo usuário. Dessa forma, considerando sincronismo perfeito, usando
(2.34), pode-se reescrever (2.50) como,
yk(Ts) = Aksk +
K∑
i=1,i 6=k
AisiRik + nk(Ts), (2.51)
onde nk(Ts) é a amostra de ruído na saída do k-ésimo filtro casado, dada pelo terceiro termo de (2.50).
A amostra na saída do filtro casado é aplicada a um circuito de decisão que irá depender
da técnica de modulação utilizada. No caso de uma modulação binária, tal como BPSK, a decisão
é tomada de acordo com a polaridade da amostra, através de um dispositivo de decisão abrupta,
sˆk = sgn(yk), onde sgn(·) é a função sinal, que resulta na polaridade de seu argumento. Caso seja
uma modulação M -QAM, o circuito de decisão terá 2(
√
M − 1) limiares de decisão 9 [61].
O desempenho do filtro casado depende da função de correlação cruzada das sequências de
9Em modulações em quadratura, o demodulador faz uso de dois circuitos de decisão, um para a componente em fase
e outro para a componente em quadratura. Dessa forma, cada circuito de decisão terá
√
M − 1 limiares de decisão.
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espalhamento. Sendo assim, se as sequências de espalhamento apresentarem baixas correlações cru-
zadas, o efeito da interferência de múltiplo acesso, dado pelo segundo termo de (2.51), será reduzido.
Evidentemente, se as sequências forem ortogonais, a interferência causada pelos outros usuários é
eliminada, e o filtro casado apresenta desempenho ótimo.
2.7.1.2 Combinador de Razão Máxima
Quando um sistema faz uso de técnicas de diversidade, a detecção ótima de um único usuário
é realizada através da combinação de técnicas. O detector responsável pela combinação das técnicas,
para realizar a detecção de um único usuário é intitulado de combinador de razão máxima (MRC).
Neste detector, cada um dos sinais recebidos, obtidos através da diversidade, é multiplicado por um
ganho proporcional à sua razão sinal-ruído instantânea e posteriormente são somados de forma coe-
rente. Entretanto, antes do estágio de combinação dos sinais, é necessário realizar uma compensação
de fase, onde cada sinal recebido é multiplicado pelo ganho de canal Gl = αl exp−jφl , sendo αl e
φl, respectivamente, a amplitude e fase estimadas do canal, que afetam o l-ésimo sinal recebido. A
estrutura do detector MRC, considerando um arranjo de Υ antenas é ilustrado na Fig. 2.23.
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Fig. 2.23: Estrutura do combinador de máxima razão (MRC) aplicado em um sistema com Υ antenas
de recepção.
A amostra do sinal combinado das Υ antenas, z, presente na etapa anterior ao mapeamento
inverso, pode ser escrita como,
z =
hHy
hHh
, (2.52)
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onde h = (G1,G2, . . . ,GΥ)T é o vetor com ganhos do canal, y = (y1, y2, . . . , yΥ)T é o vetor de sinais
recebidos e (·)H corresponde à matriz Hermitiana transposta. Além disso, pode ser observado em
(2.52) que o resultado é normalizado por hHh, o que permite que a constelação usada na etapa de
mapeamento inverso seja a mesma da utilizada no mapeamento, e desta forma, torna-se independente
das amplitudes do desvanecimento do canal.
2.7.2 Detecção Multiusuário
Diferentemente do detector filtro casado, a detecção multiusuário não negligencia a MAI e
faz uso dessa informação para poder realizar uma detecção com melhor desempenho. Existem diver-
sas técnicas de detecção multiusuário [62]. Estas podem ser divididas em técnicas de detecção ótima
e sub-ótimas. O detector multiusuário de máxima verossimilhança (MLD - Maximum Likelihood
Detector) apresenta desempenho ótimo, mas também elevada complexidade computacional. Já as
técnicas de detecção multiusuário sub-ótimas, são caracterizadas pelo equilíbrio entre desempenho
e complexidade. Neste trabalho serão abordadas apenas as técnicas de detecção multiusuário MLD,
implementada através da detecção esférica (SD - Sphere Decoder), que apresenta menor complexi-
dade computacional, e também a técnica de detecção baseada no algoritmo de troca de mensagens
(MPA - Message Passing Algorithm).
2.7.2.1 Detector MLD
No âmbito da detecção multiusuário, o detector de máxima verossimilhança (MLD) é aquele
que dentre todas as técnicas existentes apresenta a menor probabilidade de erro de símbolo possível
[63]. Por conta de seu desempenho, o MLD também é conhecido como detector ótimo, ou detector
de distância mínima. Dessa forma, o MLD realiza a comparação do sinal recebido y(t), dado por
(2.49), com todas as possíveis combinações do vetor de símbolos sˆ, para encontrar a sequência de
símbolos detectada que está mais próxima, ou de forma equivalente, menos distante, em termos do
quadrado da distância euclidiana do ponto definido pelas componentes de y(t). O sinal (2.49) pode
ser representado vetorialmente como
y = Hs + n, (2.53)
onde s é o vetor de símbolos transmitidos. No caso de um sistema MC-CDMA, a matriz do canal H
possui dimensão ΥG ×K, onde Υ é o número de antenas receptoras da ERB. O [(a − 1)G + g, k]-
ésimo elemento da matriz H é dado pelo produto de αa,g,kejφa,g,k e cg,k, onde αa,g,kejφa,g,k é o ganho
complexo do canal para a a-ésima antena, g-ésima subportadora e k-ésimo usuário. O termo αa,g,k
tem distribuição Rayleigh e a fase φa,g,k é uniformemente distribuída no intervalo [0, 2pi). Além disso,
cg,k refere-se ao g-ésimo chip da sequência de espalhamento do k-ésimo usuário. Nesta detecção, é
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suposto que o canal e as sequências de espalhamento dos usuários são perfeitamente conhecidas no
receptor. O vetor de símbolos detectado é dado por,
s˜ = arg min
sˆ
∣∣∣∣y−Hsˆ∣∣∣∣2 (2.54)
onde || · ||2 representa a norma euclidiana quadrática e sˆ é o vetor de símbolos teste do detector.
Conforme citado anteriormente, o desempenho do detector MLD é ótimo, mas o método de
solução via força bruta apresenta complexidade computacional que cresce exponencialmente com o
número de usuários, ou seja,O(MK). Por exemplo, considere um cenário onde 3 usuários transmitem
suas informações moduladas em BPSK. Para obtenção de (2.54), o detector MLD realizará 23 = 8
cálculos, sendo cada um deles para a possível sequência transmitida sˆ. Caso estes mesmos 3 usuários
realizem a transmissão por meio da modulação QPSK, o detector MLD realizará 43 = 64 cálculos
para encontrar a sequência s˜.
2.7.2.2 Detector Esférico
Conforme citado anteriormente, a técnica de detecção multiusuário esférica permite imple-
mentar a técnica de detecção multiusuário MLD com menor complexidade. Essa técnica, proposta
em [64], transforma a busca exaustiva pelo vetor de símbolos detectados realizada pelo problema
dos mínimos quadráticos (2.54), em um algoritmo que realiza uma busca parcial em uma árvore de
decodificação [65] [66].
Para isso, em [64] é proposta uma avaliação da decodificação baseada em reticulados (latti-
ces). Um reticulado representa os MK pontos referente ao vetor Hsˆ em estruturas multidimensionais.
Em analogia ao MLD, através de todas as combinações possíveis de Hsˆ é possível calcular a distância
entre todos os pontos em relação ao ponto dado pelo vetor recebido y. Na decodificação esférica é
definida uma hiperesfera, de raio R, centrada no vetor recebido y e realizada uma busca apenas nos
pontos do reticulado que estão dentro desta hiperesfera, evitando assim a busca exaustiva.
A fim de se exemplificar a hiperesfera e os vetores símbolos candidatos, é apresentada na
Fig. 2.24 um reticulado referente ao cenário com 2 usuários, em que as informações de cada um
deles utiliza a modulação 4-PAM. Essa modulação foi escolhida para este exemplo por fins didáticos,
uma vez que requer apenas uma dimensão por símbolo. Observe que o reticulado é formado por
16 pontos, referente aos vetores símbolos possíveis, que estão distribuídos em duas dimensões. O
reticulado formado considera que a operação Hsˆ já foi realizada e por esse motivo, a constelação de
pontos dos vetores de símbolos possíveis está rotacionada, em relação aos eixos dos usuários 1 e 2.
A hiperesfera de raio R está centrada no vetor recebido y, que contém em seu interior apenas alguns
vetores de símbolos possíveis.
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Fig. 2.24: Reticulado de uma decodificação esférica considerando modulação 4-PAM e 2 usuários.
Representação da hiperesfera de raioR centrada no ponto referente ao vetor recebido y.
O algoritmo SD transforma a detecção em uma busca dentro de uma árvore utilizando a
decomposição, ou fatoração, QR da matriz H. Assim, a matriz H pode ser fatorada como,
H =
[
Q1Q2
]︸ ︷︷ ︸
Q
[
R
0
]
= Q1R, (2.55)
onde Q é uma matriz ortogonal de dimensão ΥG×ΥG. As matrizes Q1 e Q2 representam as primeiras
K e as últimas ΥG−K colunas de Q, R é uma matriz triangular superior de dimensão K ×K e 0 é
uma matriz com zeros de dimensão ΥG −K ×K. Com esse processo de decomposição, um vetor
de símbolos Hsˆ está dentro da hiperesfera se e somente se [64],
∣∣∣∣y−Hsˆ∣∣∣∣2 ≤ R2 → ∣∣∣∣z− Rsˆ∣∣∣∣2 ≤ R2, (2.56)
onde z = QH1 y e (·)H representa o conjugado transposto. Na simplificação de (2.56) como Q é
ortogonal, temos que QH1 Q1 = I, onde I é a matriz identidade. Nesta análise, pelo fato da matriz
Q ser ortogonal, as estatísticas do ruído e da interferência não são modificadas. A equação (2.56)
permite ainda a seguinte representação,
K∑
i=1
(
zi −
K∑
j=i
yi,j sˆj
)2
≤ R2, (2.57)
onde yi,l representa o (i, j)-ésimo elemento de R. Através da representação de (2.57) e dado que R é
uma matriz triangular superior, podemos obter que,
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(zK − yK,K sˆK)2 + (zK−1 − yK−1,K sˆK − yK−1,K−1sˆK−1)2 + · · · ≤ R2 (2.58)
Através de (2.58) observe como é realizada a detecção pelo algoritmo de decodificação esfé-
rica. A Fig. 2.25 ilustra esse processo, em que foram considerados apenas 2 usuários, que usam a
modulação 4-PAM, cujos símbolos são {+3,+1,−1,−3}. Na árvore de detecção existem três tipos
de nós, os nós iniciais (triangulares), os nós intermediários (redondos) e os nós finais (quadrados),
sendo que o número de ramos que parte de cada nó inicial e intermediário é igual à ordem de mo-
dulação utilizada. Assim como o algoritmo MLD decide pelo vetor mais próximo de y, o algoritmo
SD decide pelos símbolos associados aos caminhos que chegam aos nós finais com menor métrica.
Na Fig. 2.25 observe que o primeiro nó intermediário da árvore corresponde ao símbolo detectado
do K-ésimo usuário, neste caso, usuário 2. Finalmente, os nós finais (à direita) estarão associados ao
usuário 1, ou seja, os símbolos são decididos em ordem inversa. A partir da árvore de decodificação
ilustrada na Fig. 2.25, os símbolos decididos são sˆ1 = +1 e sˆ2 = −1.
Usuário 2 Usuário 1
Nós Intermediários
Nós Finais
…
…
…
−3
−1
+1
+3
Nó Final com a
menor métrica
Nó Inicial
Fig. 2.25: Árvore de decodificação SD, considerando modulação 4-PAM e 2 usuários.
O raio inicial da hiperesfera deve ser escolhido de maneira cuidadosa. Caso o raio seja muito
pequeno, o detector pode não ter vetores símbolos dentro da hiperesfera, ficando impedido o algo-
ritmo assim de realizar qualquer cálculo. Por outro lado, caso o raio seja muito grande, a comple-
xidade do detector pode se tornar tão alta, quanto o detector MLD. Dessa forma, existem alguns
critérios para a obtenção do raio inicial da hiperesfera. Baseado em [40], um conjunto de técnicas
para se reduzir a complexidade do algoritmo SD serão apresentadas a seguir, sendo elas a decom-
posição ordenada QR-MMSE, a técnica de corte da árvore de decodificação e a implementação das
modulações M -QAM no algoritmo SD.
2.7. Técnicas de Detecção 77
2.7.2.2.1 Algoritmo de Decomposição Ordenada QR-MMSE A decomposição QR é uma téc-
nica bastante difundida e por isso, existem diversos algoritmos, tal como a decomposição QR de
Gram-Schmidt [35] e a decomposição ordenada QR Zero Forcing [67]. No entanto, estes algoritmos
geram matrizes Q1 e R com dimensões máximas, de tal modo que não é possível trabalhar com siste-
mas sobrecarregados, K > ΥG. Diante disso, [68] apresenta o algoritmo de decomposição ordenada
QR-MMSE, que foi desenvolvido para sistemas V-BLAST (Vertical-Bell Laboratories Layered Space
Time) que realizam detecção pelo método do cancelamento sucessivo de interferência. Verificou-se
que este algoritmo permite operar em condições ondeK > ΥG e além disso, este pode ser facilmente
adaptado para o algoritmo de detecção SD.
Na decomposição QR-MMSE é também possível realizar o ordenamento das componentes
de uma matriz fatorada, a fim de que os fatores yK,K , yK−1,K−1, . . . y1,1 (observe Fig. 2.25) sejam
estabelecidos em forma crescente, por exemplo. Esses fatores possuem um alto impacto nas métricas
calculadas em cada nível da árvore de decodificação. Quanto maior for o fator yK,K no início da árvore
de detecção, maior será a diferença entre as métricas dos nós intermediários de primeiro nível. Isto é
extremamente benéfico, do ponto de vista da complexidade, pois permite eliminar a busca de diversos
ramos nas etapas posteriores, ainda mais se alguma técnica de corte da árvore for conjuntamente
aplicada, conforme será visto adiante. Dessa forma, o algoritmo de decomposição ordenada QR-
MMSE pode contribuir para a redução da complexidade de detecção SD, além de permitir a operação
com número de usuários acima do produto entre o número de antenas e o fator de espalhamento,
K > ΥG.
Para alcançar esse objetivo, a decomposição ordenada QR-MMSE emprega uma matriz de
canal estendida, dada por,
H =
[
H√
σ2n + σ
2
c IK
]
= QR =
[
Q1
Q2
]
R, (2.59)
onde σ2n = N0/4Ts é a variância do ruído, σ
2
c é a variância da interferência de co-canal, Q é uma
matriz de dimensões (ΥG+K)×K que possui colunas ortonormal e que pode ser particionada nas
matrizes Q1 e Q2, de dimensões (ΥG) ×K e K ×K, respectivamente, e R é uma matriz triangular
superior de dimensão K ×K.
Considerando a matriz de canal estendida de (2.59), a distância Euclidiana pode ser calculada
como, ∣∣∣∣y−Hsˆ∣∣∣∣2 = ∣∣∣∣y−Hsˆ∣∣∣∣2 + σ2n||ˆs||2︸ ︷︷ ︸
Distorção
, (2.60)
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onde foi considerado um vetor de recepção estendido,
y =
[
y
0K
]
, (2.61)
em que 0K é um vetor coluna nulo de dimensão K × 1. A partir de (2.60), o mesmo procedimento
realizado em (2.56) pode ser aplicado, a fim de se obter a expressão fatorada dada por (2.57). No
entanto, observe em (2.60) que a decomposição ordenada QR-MMSE introduz um fator de distorção
nas métricas de distâncias calculadas, que dependem do vetor de símbolos sˆ. Esse fator, a priori, pode
reduzir a eficácia da detecção, mas de acordo com [69] essa degradação é imperceptível, chegando
apenas à décimos de dB, mesmo quado aplicada em grandes reticulados.
O algoritmo de decomposição ordenada QR-MMSE está disponível em [68] e [40]. Na se-
gunda referência é apresentada também a complexidade em termos do número de operações necessá-
rias para a realização do processo de decomposição.
2.7.2.2.2 Corte da Árvore de Decodificação Conforme dito anteriormente, o raio inicial da hipe-
resfera deve ser escolhido de forma apropriada, pois caso seja muito pequeno ou muito grande, pode
levar o detector ao não funcionamento ou ter a sua complexidade aumentada, respectivamente. No
entanto, existem técnicas que permitem definir o raio inicial ao longo da árvore de decodificação. No
caso da Fig. 2.25, se os cálculos de todos os ramos da árvore fossem contabilizados, seriam realiza-
dos 20 cálculos de métricas, enquanto na detecção MLD, para este mesmo cenário seriam executadas
MK = 42 = 16 cálculos de métrica. No entanto, existem técnicas de corte da árvore de decodificação,
oriundas dos problemas de otimização discreta (DOP - Discrete Optimization Problems), que visam
encontrar a menor métrica da árvore através do menor custo possível. Em [70] e [71] foram avaliadas
algumas técnicas, dentre elas a depth-first, que será implementada neste trabalho e, portanto, será
abordada a seguir.
A técnica depth-first, na primeira etapa, prioriza apenas a avaliação dos melhores nós inter-
mediários da árvore até se chegar a um nó final, ou seja, são escolhidos para serem calculados apenas
a métrica dos ramos que partem dos nós intermediários que possuem a menor métrica de cada nível,
até se alcançar o final da árvore. Uma vez atingido o nó final, a métrica acumulada até esse nó torna-
se o raio da hiperesfera. Desta forma, de posse do novo raio da hiperesfera, o algoritmo retorna aos
nós intermediários não visitados para verificar se a métrica daqueles nós é inferior ao atual raio da
hiperesfera. Em caso afirmativo, os ramos que partem daqueles nós serão calculados, caso contrário,
aqueles nós e toda a ramificação posterior a ele serão descartados.
Esta técnica permite que o raio inicial de hiperesfera seja infinito, pois com o cálculo de
apenas K métricas, um dos nó finais será obtido e então o raio da hiperesfera será atualizado para
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um valor compatível com a estrutura e dimensão da árvore de detecção. As análises realizadas neste
trabalho, empregando o algoritmo de detecção SD consideram raio inicial da hiperesfera infinito.
2.7.2.2.3 Implementação da Modulação M -QAM De acordo com [40], do ponto de vista da
complexidade de detecção do algoritmo SD, é preferível possuir uma árvore de decodificação com
mais estágios (K) e poucos ramos saindo dos nós intermediários (M ), do que uma árvore com poucos
estágios e muitos ramos saindo destes nós intermediários, pois a complexidade é dada por O(MK).
Para se definir o ramo de menor métrica que parte de um determinado nó intermediário, os cálculos
das métricas de cada ramo têm que ser realizados. Diante disso, torna-se conveniente a transformação
de símbolos complexos M -QAM em dois símbolos reais
√
M -PAM, para a aplicação da decodifica-
ção esférica.
Em [72] é apresentado uma formulação para decompor o modelo dado por (2.53)M -dimensional
complexo em um modelo 2M -dimensional real, a partir de,(
R{y}
I{y}
)
=
(
R{H} −I{H}
I{H} R{H}
)(
R{s}
I{s}
)
+
(
R{n}
I{n}
)
, (2.62)
onde R{x} e I{x} correspondem às componentes real e imaginária do vetor x, respetivamente. Desta
forma, o algoritmo terá de determinar agora 2K símbolos pertencentes às modulações
√
M -PAM em
fase e em quadratura. Apesar desta transformação, o número total de nós da árvore de decodificação
SD não é alterado [40].
2.7.2.2.4 Complexidade da Decodificação SD A complexidade de um decodificador pode ser
medida através da quantidade de operações numéricas necessárias para a sua realização. Conforme
abordado na Seção 2.7.2.1, a complexidade do detector MLD é exponencial com o número de usuá-
rios, O(MK), sendo que a aplicação desta técnica se torna proibitiva com um grande número de
usuários no sistema. A técnica de decodificação esférica (SD) tem como premissa obter o desempe-
nho similar ao da técnica MLD, porém com complexidade reduzida, através da eliminação da busca
exaustiva pelo vetor de símbolos detectados por um algoritmo que realiza uma busca parcial em uma
árvore de decodificação. Em [65] foi determinado que a complexidade média do decodificador esfé-
rico é O(Km), sendo que m depende de alguns fatores, tais como a SNR, o número de usuários e a
ordem da modulação utilizada.
A complexidade do decodificador esférico é variável, visto que o número de operações ne-
cessárias para se calcular a métrica de um determinado ramo da árvore de decodificação depende
do estágio em que este ramo se encontra dentro da árvore. Visto que a técnica de corte da árvore
(depth-first) e a decomposição ordenada QR MMSE são usadas na detecção, essa métrica torna-se
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mais complexa de ser determinada. Diante disso, a complexidade média do decodificador SD será
obtida neste trabalho através de simulações.
No entanto, em [40] foi realizado um estudo da complexidade, onde se verificou que em
situações com elevada SNR, existe uma alta probabilidade do primeiro nó final alcançado pelo de-
tector esférico possuir a menor métrica da árvore, e portanto, este caminho representa a sequência
de símbolos detectada. Neste caso, o detector esférico realiza o menor número possível de opera-
ções e consequentemente apresenta a menor complexidade. Esses valores foram obtidos em [40],
em que o número de operações de somas/subtrações e de multiplicações/divisões complexas é dado
respectivamente por:
NSD+,− = K
3 +
(
G+
M
2
)
K2 +
(
G+
3M
2
− 2
)
K +M, (2.63)
NSD×,÷ = K
3 +
(
G+
3
2
+M
)
K2 +
(
G+
1
4
+M
)
2K + 3M. (2.64)
A partir de (2.63) e (2.64) temos que a menor complexidade do detector esférico para alta SNR
é cúbica, O(K3). Esse resultado deve-se, principalmente pela técnica de corte da árvore, depth-first,
usada na decodificação esférica.
2.7.2.3 MPA - Message Passing Algorithm
O algoritmo MPA pode ser visto como um procedimento iterativo que realiza a troca de men-
sagens entre nós de função e nós de variável, que são interligados por seus respectivos ramos no grafo
fator. As mensagens trocadas são probabilidades, denominadas extrínsecas, que representam a confi-
abilidade dos símbolos associados a cada ramo. O termo extrínseco, tem origem na codificação turbo
e, significa que no processo de troca de mensagens, a mensagem enviada a um determinado nó por
meio de um ramo não pode depender da mensagem previamente recebida por aquele mesmo ramo
[73].
A explicação do funcionamento do algoritmo MPA, bem como a definição de suas variáveis
e funções, será baseado no grafo fator apresentado na Fig. 2.17. A mensagem encaminhada a partir
do nó de função cn para o nó de variável uk será representada, matematicamente, como I tcn→uk , onde
t é a t-ésima iteração do processo de detecção. De forma análoga, a mensagem encaminhada a partir
do nó de variável uk para o nó de função cn será representada por I tcn←uk . O ramo que interliga o nó
de variável uk ao nó de função cn é representado por ek,n.
Nesse sentido, baseado na definição da probabilidade extrínseca, a mensagem I tcn→uk , a ser
encaminhada através do ramo ek,n, será a combinação das mensagens recebidas, na iteração anterior,
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pelos ramos en,l,∀l ∈ ζn\k, ou seja, por todos os ramos que ligam o nó de função cn, exceto o ramo
que o interliga ao k-ésimo nó de variável. A Fig. 2.26 (a) ilustra a troca de mensagem entre o nó de
função c1 e o nó de variável u1 (I tc1→u1), que depende das mensagens trocadas na iteração anterior,
I t−1c1←u2 e I
t−1
c1←u3 .
De forma semelhante, o nó de variável uk irá encaminhar uma mensagem ao nó de função cn,
através do ramo en,k, que será a combinação das mensagens recebidas pelos ramos em,k,∀m ∈ ξk\n,
ou seja, por todos os ramos que ligam o nó de variável uk, exceto o ramo que o interliga com o nó de
função cn. A Fig. 2.26 (b) ilustra a troca de mensagem entre o nó de função u2 e o nó de variável c1
(I t+1c1←u2), que depende das mensagens recebidas por u2 na iteração anterior, neste caso apenas I
t
c3→u2 .
As Fig. 2.26 (a) e 2.26 (b) representam parte das conexões existentes no grafo fator da Fig. 2.17. As
combinações das mensagens recebidas por determinado nó, citadas anteriormente, serão detalhadas a
seguir.
(a) Itcn→uk (b) I
t+1
cn←uk
Fig. 2.26: Troca de mensagens entre os nós de função e nós de variável.
O algoritmo MPA é oriundo da decodificação soma-produto usada em códigos LDPC [50].
Devido à estrutura esparsa dos chips não-nulos definida pela técnica LDS, o algoritmo baseado em
troca de mensagens (MPA) pode ser usado na detecção multiusuário conjunta, gerando uma comple-
xidade reduzida, se comparado detector multiusuário ML.
A detecção multiusuário conjunta MAP (Maximum A-Posteriori) detecta a sequência de sím-
bolos x˜ que maximizam a probabilidade a-posteriori conjunta do vetor de símbolos transmitidos x,
x˜ = arg max
xˆ∈MK
P (xˆ|y), (2.65)
onde, y é o vetor recebido, xˆ é o vetor de possíveis símbolos transmitidos e MK é o alfabeto da cons-
telação usada pelos K usuários. O vetor xˆ que maximiza a probabilidade a-posteriori será escolhido
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como o vetor detectado x˜. Assim, o símbolo x˜k detectado é dado por:
x˜k = arg max
a∈M
∑
xˆ∈MK
P (xˆ|y), ∀k. (2.66)
De acordo com o teorema de Bayes,
P (xˆ|y) = P (y|xˆ)P (xˆ)
P (y)
∝ P (y|xˆ)P (xˆ), (2.67)
onde P (xˆ) =
∏K
k=1 P (xˆk) é a probabilidade a-priori conjunta de todos os símbolos xˆk de cada usuá-
rio, considerando que os mesmos são independentes e P (y) é a distribuição de probabilidade do sinal
recebido. Considerando que o vetor de ruído seja i.i.d. (independente e identicamente distribuído) e
não tenha correlação com os símbolos transmitidos, pode ser assumido que,
P (y|xˆ) =
G∏
n=1
P (yn|xˆ), (2.68)
onde P (yn|xˆ) é a amostra recebida correspondente ao n-ésimo chip. Como na estrutura LDS so-
mente dc usuários espalham suas informações em um mesmo chip, então o cálculo de (2.68) pode ser
simplificado para
P (yn|xˆ) = P (yn|xˆ[n]), (2.69)
onde xˆ[n] representa o vetor de símbolos transmitidos por todos os usuários que espalham seus sinais
no n-ésimo chip.
Dessa forma, combinando os resultados de (2.67), (2.68) e (2.69) em (2.66), temos que,
x˜k = arg max
a∈M
∑
xˆ∈MK
P (xˆ)
∏
n∈ζk
P (yn|xˆ[n]). (2.70)
A partir de (2.70) a detecção multiusuário é implementada através de uma função de produtos
marginais, podendo ser representada em um grafo fator e decodificada através do algoritmo MPA, que
será descrito a seguir. Na ausência de malhas fechadas no grafo fator, o algoritmo MPA determina
as probabilidades dos símbolos x˜k, de forma exata. Entretanto, na presença de malhas fechadas no
grafo fator, o algoritmo MPA determina soluções aproximadas, que mesmo assim convergem para
boas aproximações de x˜k e resultam em uma decodificação eficaz [58].
A partir da amostra recebida no n-ésimo chip (yn), a probabilidade do nó de função cn é dada
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por,
P
(
yn|h[n], xˆ[n]
)
=
1√
2piσ
exp
(
− 1
2σ2
∣∣∣∣yn − h[n]T xˆ[n]∣∣∣∣2), (2.71)
onde σ2 é a variância do ruído AWGN, h[n] é o vetor de canal no n-ésimo chip e é suposto que o
receptor conheça as propriedades do canal de comunicação.
O algoritmo MPA pode ser subdividido em três etapas: inicialização, etapa iterativa e detecção
dos símbolos [74] [75].
1. A inicialização do algoritmo considera que as probabilidades dos nós de variável, uk, são idên-
ticas. Dessa forma, as mensagens iniciais dos nós de variável, antes de iniciar o processo
iterativo, t = 0, é:
I0cn←uk(xk) =
1
K
. (2.72)
2. A parir desse ponto, o algoritmo inicia a etapa iterativa, em que a cada iteração as mensagens
nos nós de variável e nos nós de função são atualizadas. Essa etapa é realizada IT vezes, em
que IT é o número máximo de iterações previamente definido. Dessa forma, a atualização das
mensagens nos nós de função é dada, matematicamente, por,
I tcn→uk(xk) =
∑[
P
(
yn|h[n], xˆ[n]
) ∏
m∈ζn\k
I t−1cn←um(xm)
]
. (2.73)
Por outro lado, a atualização das mensagens nos nós de variável é dada, matematicamente, por,
I tcn←uk(xk) = λk
[ ∏
l∈ξk\n
I tcl→uk(xk)
]
, (2.74)
onde λk é escolhido de forma que
∑
k P (xk) = 1.
3. Por fim, após IT iterações, o algoritmo MPA realiza a etapa final de detecção do vetor de
símbolos dos K usuários através de,
x˜k = arg max
xˆk
( ∏
n∈ζk
IITcn→uk(xˆk)
)
. (2.75)
O algoritmo MPA, obrigatoriamente realiza as IT iterações, diferentemente do algoritmo
soma-produto usado na codificação LDPC, que a cada iteração realiza a verificação de paridade
(Acˆ = 0) e caso seja satisfeita, o algoritmo encerra a busca [58]. Este algoritmo iterativo será usado
como detector do esquema SCMA, quando serão obtidas por simulação no Cap. 5 o desempenho e
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complexidade em termos do número de cálculos realizados. Diante disso, uma avaliação teórica da
complexidade deste algoritmo é apresentada a seguir.
2.7.2.3.1 Complexidade de Decodificação do MPA A complexidade computacional do detector
MPA foi obtida em [59], onde se assumiu que o grafo fator é oriundo de uma matriz LDS regular. Na
Seção 2.7.2.3, verificou-se que o algoritmo MPA realiza a maior parte dos cálculos na etapa iterativa,
a partir das mensagens trocadas entre os nós de função e os nós de variável. Diante disso, a comple-
xidade computacional é mensurada a partir do número total de operações matemáticas realizadas em
cada nó de função e em cada nó de variável. A complexidade referente aos nós de função pode ser
expressa por,
NNF+,− = ITGdc(M
dc −M),
NNF×,÷ = ITGdcM
dc−1(M + dc − 2),
(2.76)
onde NNF+,− e N
NF
×,÷ são, respectivamente, o número de somas/subtrações e o número de multiplica-
ções/divisões realizadas pelo detector MPA para os nós de função.
Já a complexidade computacional para os nós de variável é dada por,
NNV+,− = ITKdv(M − 1),
NNV×,÷ = ITKMdv min (3, dv),
(2.77)
onde NNV+,− e N
NV
×,÷ são, respectivamente, o número de somas/subtrações e o número de multiplica-
ções/divisões realizadas pelo detector MPA para os nós de variável. A função min (x, y), define o
menor valor entre x e y. Além da quantidade de operações relacionadas acima, o detector MPA
realiza ainda Mdc operações do tipo exponenciais.
Entretanto, a maior complexidade apontada se refere à (2.76), pois tanto no número de opera-
ções de somas/subtrações, quanto no de multiplicações/divisões, a complexidade dos nós de função
cresce com Mdc . A Fig. 2.27 ilustra a complexidade total em função do número de iterações rea-
lizadas pelo detector MPA, para valores de M iguais a 4 e 16. Na Fig. 2.27 (a) são apresentados
os resultados referente às operações de adição/subtração e na Fig. 2.27 (b) os resultados referentes
às operações de multiplicação/divisão. Esses resultados foram gerados a partir da matriz LDS Z4×6,
apresentada em (2.46). As linhas contínuas representam a complexidade da modulação para M = 4
e as linhas pontilhadas para M = 16. Observe que com o aumento de M = 4 para M = 16 há
um impacto significativo na complexidade total do detector MPA, saindo de aproximadamente 8.000
operações de soma/subtração para cerca de 500.000, ao final de 10 iterações. Por outro lado, o nú-
mero de operações de multiplicação/divisão, para as mesmas 10 iterações, o aumento de M = 4 para
M = 16, resulta no crescimento de 10.000 operações para aproximadamente 500.000.
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(a) Número de Operações de Soma/Subtração.
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(b) Número de Operações de Multiplicação/Divisão.
Fig. 2.27: Complexidade Computacional do Detector MPA em função do Número de Iterações, con-
siderando a matriz LDS Z4×6 (2.46).
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Capítulo 3
Matrizes de Rotação para Aplicação em
Sistemas SSD
3.1 Introdução
Conforme visto na Seção 2.5.4 em [12] foram apresentadas matrizes de rotação multidimen-
sionais e seus respectivos parâmetros de rotação que possibilitam o emprego da técnica SSD. A refe-
rência [12] apenas define estas matrizes como matrizes ortogonais, mas não mostra como as mesmas
foram obtidas 1.
Diante disso, neste capítulo é proposto um modelo para a geração de novas matrizes de rota-
ção. A partir destas matrizes, buscas de seus ângulos de rotação ótimos serão realizadas utilizando
a métrica K, apresentada na Seção 2.5.4.1. Baseado nestes valores, as matrizes de rotação ótimas
serão comparadas às matrizes de rotação e seus respectivos parâmetros, apresentados na Tab. 2.1. As
comparações supracitadas visam avaliar o desempenho, em termos da taxa de erro de bit média em
função da razão sinal-ruído, em canais com desvanecimento Rayleigh.
Assim, o restante do capítulo está organizado da seguinte maneira. Na Seção 3.2 é apresentada
a metodologia para a obtenção das matrizes de rotação em função de seus respectivos parâmetros.
Serão apresentadas e avaliadas matrizes de rotação para 2, 3 e 4 dimensões. Na Seção 3.3, são
apresentados os valores dos ângulos de rotação ótimos das matrizes avaliadas em função do número
de dimensões. O seu desempenho é aferido e comparado às matrizes de rotação apresentadas na Tab.
2.1. Serão avaliados inicialmente cenários que empregam modulação 16-QAM, e posteriormente,
cenários com modulação 4-QAM.
1Exceto a matriz 2D, que apresenta uma estrutura ortogonal padrão e conhecida.
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3.2 Matrizes de Rotação
Uma matriz de rotação de D dimensões pode ser obtida a partir de matrizes que fazem, cada
uma delas, a rotação em um dos planos que compõem as D dimensões. Essa proposta se baseia no
estudo da dinâmica de corpos rígidos em um espaço euclidiano tridimensional, onde são utilizadas 3
matrizes, cada uma com um ângulo (ângulos de Euler), para se fazer a rotação do corpo rígido nestes
três eixos. Neste caso, cada ângulo realiza a rotação do corpo rígido em um plano [14]. Assim, a
variação simultânea de vários ângulos, permite a rotação de um corpo rígido em qualquer número
de planos. Em consonância a isso, podem ser definidas matrizes de rotação multidimensionais que
possuam mais graus de liberdade e, portanto, não fiquem restritas apenas aos parâmetros λs definidos
por [12] e apresentados na Tab. 2.1.
Partindo do caso bidimensional, as matrizes ortogonais possuem a seguinte estrutura [35],
WXY (θ) =
[
cos θ sin θ
− sin θ cos θ
]
, (3.1)
onde θ é o ângulo de rotação de uma constelação bidimensional no plano XY . Observe que a matriz
WXY (θ) possui a mesma estrutura da matriz de 2 dimensões apresentada na Tab. 2.1. Ambas as
matrizes são compostas por apenas dois elementos (a, b e cos θ, sin θ), que por sua vez, são função
de uma única variável (λ2 e θ, respectivamente). Dessa forma, é fácil de verificar que o ângulo de
rotação θ é função do parâmetro λ2, como definido na Tab. 2.1.
Entretanto, como a proposta é gerar matrizes de rotação D-dimensionais a partir de matrizes
de rotação em um plano, a matriz WXY (θ), dada por 3.1, será utilizada como matriz padrão para
geração de matrizes de rotação multidimensionais. Para a rotação em D dimensões, serão necessárias(
D
2
)
matrizes de rotação padrão. Esta combinação é igual ao número de planos de um espaço de D
dimensões. Além disso, para a criação de matrizes de rotaçãoD-dimensionais, as matrizes de rotação
em um plano devem possuir dimensão D ×D.
Dessa forma, uma matriz de rotação em um plano pode ser definida de forma genérica como
WEkEj(θi), onde a combinação dos eixos EkEj resultam em um plano cujo ângulo de rotação é θi.
Para que essa matriz tenha dimensão D × D, a matriz padrão deve ser acrescida de D − 2 linhas e
D − 2 colunas com elementos nulos, com exceção dos elementos pertencentes à diagonal principal,
que deverão ser unitários. Com isso, a matriz padrão WEkEj(θi) realizará a rotação apenas no plano
formado pelos eixos EkEj .
De acordo com essa proposta, para o caso tridimensional, a matriz de rotação proposta será
composta de 3 matrizes padrão com dimensões 3× 3, dadas por,
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WXY (θ1) =
 cos θ1 sin θ1 0− sin θ1 cos θ1 0
0 0 1
 , (3.2)
WXZ(θ2) =
 cos θ2 0 sin θ20 1 0
− sin θ2 0 cos θ2
 , (3.3)
WY Z(θ3) =
 1 0 00 cos θ3 sin θ3
0 − sin θ3 cos θ3
 , (3.4)
onde (3.2) realiza a rotação do plano XY com ângulo de rotação θ1, (3.3) realiza a rotação no plano
XZ com ângulo de rotação θ2 e (3.4) realiza a rotação no plano Y Z com ângulo de rotação θ3. Desta
forma, a matriz de rotação tridimensional proposta será dada pelo produto entre (3.2), (3.3) e (3.4),
WXY Z(θ1, θ2, θ3) = WXY (θ1)WXZ(θ2)WY Z(θ3). (3.5)
Observe que, WXY Z(θ1, θ2, θ3) possui 3 graus de liberdade, dado pelos 3 ângulos de rotação,
θ1, θ2 e θ3. Já a matriz de rotação de 3 dimensões, mostrada na Tab. 2.1, apresenta apenas um grau de
liberdade, dado por λ3.
Em consonância à proposta de obtenção da matriz tridimensional (3.5), o trabalho foi es-
tendido para obtenção das matrizes de rotação quadridimensionais. Para esse número de dimensões
(X, Y, Z,W ), serão necessárias
(
4
2
)
= 6 matrizes padrão para a geração de uma matriz de rotação
4-dimensional. Cada matriz padrão terá dimensão 4× 4, seguindo a mesma estrutura construtiva das
matrizes tridimensionais, ou seja, a matriz padrão (3.1) deve ser acrescida de D − 2 linhas e D − 2
colunas com elementos nulos, com exceção dos elementos pertencentes à diagonal principal, que
deverão ser unitários. Dessa forma, as 6 matrizes quadridimensionais são apresentadas abaixo.
WXY (θ1) =

cos θ1 sin θ1 0 0
− sin θ1 cos θ1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1
 , (3.6)
WXZ(θ2) =

cos θ2 0 sin θ2 0
0 1 0 0
− sin θ2 0 cos θ2 0
0 0 0 1
 , (3.7)
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WXW (θ3) =

cos θ3 0 0 sin θ3
0 1 0 0
0 0 1 0
− sin θ3 0 0 cos θ3
 , (3.8)
WY Z(θ4) =

1 0 0 0
0 cos θ4 sin θ4 0
0 − sin θ4 cos θ4 0
0 0 0 1
 , (3.9)
WYW (θ5) =

1 0 0 0
0 cos θ5 0 sin θ5
0 0 1 0
0 − sin θ5 0 cos θ5
 , (3.10)
WZW (θ6) =

1 0 0 0
0 1 0 0
0 0 cos θ6 sin θ6
0 0 − sin θ6 cos θ6
 , (3.11)
Com isso, a matriz de rotação quadridimensional será dada pelo produto das matrizes apre-
sentadas de (3.6) a (3.11), conforme,
WXY ZW (θ1, θ2, θ3, θ4, θ5, θ6) = WXY (θ1)WXZ(θ2)WXW (θ3)WY Z(θ4)WYW (θ5)WZW (θ6). (3.12)
Nas análises deste trabalho foram consideradas matrizes de rotação de até 4 dimensões. No
entanto, a estrutura de criação de matrizes multidimensionais, a partir da matriz padrão, pode ser
estendida para qualquer número de dimensões, seguindo o mesmo critério adotado para 3 e 4 dimen-
sões. À medida que se aumenta o número de dimensões da matriz de rotação, o número de matrizes
padrão necessárias, e consequentemente, o número de parâmetros de rotação aumentam, de acordo
com
(
D
2
)
. Nesse sentido, para D = 5 dimensões serão necessárias 10 matrizes 5× 5, cada uma para-
metrizada por um ângulo de rotação, totalizando 10 ângulos de rotação. Já para D = 6 dimensões, o
número de matrizes padrão (6× 6) e ângulos de rotação necessários sobem para (6
2
)
= 15.
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3.3 Resultados e Discussão
Uma vez que a metodologia para a geração de matrizes de rotação de D dimensões foi pro-
posta na Seção 3.2, a busca dos ângulos de rotação ótimos (θi) deve ser realizada, a fim de se obter
o desempenho oferecido por tais ângulos, bem como a comparação de seus resultados com aqueles
apresentados na Tab. 2.1. No entanto, a única forma de se obter os valores ótimos de θi é através de
simulação de Monte Carlo, onde todas as combinações dos ângulos de rotação são consideradas.
Nesta busca exaustiva, a métrica K será utilizada como parâmetro de otimização dos ângulos
de rotação que resultem no melhor desempenho em termos da BER (Bit Error Rate) média. Para essa
busca computacional, foi estabelecido um intervalo mínimo de variação para os ângulos de rotação,
denominado de resolução. A busca para cada um dos ângulos de rotação foi realizada no intervalo
[0, 2pi) radianos. Inicialmente, foi considerada a modulação 16-QAM, para que os parâmetros óti-
mos obtidos com as matrizes de rotação propostas possam ser comparados com os parâmetros de
rotação apresentados em [12]. Posteriormente, uma avaliação da modulação 4-QAM é realizada e
apresentada.
Para o cenário de 2 dimensões, a busca do melhor ângulo de rotação depende apenas do ângulo
θ, conforme mostrado em (3.1). Assim, para esse cenário foi estabelecida a resolução de pi/16384
radianos, o que implica em uma busca exaustiva de 32.768 ângulos de rotação, dentro do intervalo
definido. Esta resolução foi escolhida pois observou-se a convergência dos valores da métrica K
para um resultado mínimo. Nesta busca computacional, o menor valor da métrica K foi 28, 52. Esta
mesma métrica foi obtida para 8 ângulos de rotação distintos, sendo que tais valores, em radianos,
estão identificados na Fig. 3.1. Observe a simetria entre os 8 ângulos de rotação obtidos através da
busca computacional.
O fato de tanto a constelação 16-QAM, quanto os eixos do plano XY possuírem simetria,
faz com que rotações da constelação bidimensional com ângulos de θ0 = 1942pi/16384 radianos e
pi/2−θ0 = 6250pi/16384 radianos e seus respectivos múltiplos de pi/2, resultem em uma distribuição
equivalente dos símbolos no plano XY e portanto, apresentem os mesmos valores da métrica K.
A Fig. 3.2 ilustra a constelação 16-QAM bidimensional para os dois ângulos ótimos de ro-
tação encontrados do primeiro quadrante da Fig. 3.1. Na Fig. 3.2 (a) é apresentada a rotação da
constelação a partir do ângulo θ0 = 1942pi/16384 rad e na Fig. 3.2 (b), a rotação da constelação a
partir do ângulo θ1 = 6250pi/16384 rad. Observe que, a cada pi/2 rad a distribuição dos símbolos
no plano XY é a mesma. Isso é evidenciado na Fig. 3.2, onde os 4 símbolos mais externos da cons-
telação foram propositalmente identificados. Note que se qualquer uma das duas constelações for
rotacionada de pi/2 rad (no sentido anti-horário), o símbolo s1 irá para a posição de s2 e por sua vez,
o símbolo s4 ocupará a posição de s1.
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Fig. 3.1: Ângulos da matriz de rotação que resultaram na menor métrica K para o cenário de 2
dimensões e modulação 16-QAM. Simetria entre os ângulos encontrados.
(a) θ = θ0 = 1942pi/16384. (b) θ = pi/2− θ0 = 6250pi/16384.
Fig. 3.2: Rotação da constelação 16-QAM para o cenário de 2 dimensões para os ângulos do 1º
quadrante que obtiveram a menor métrica K.
Assim, independente dos 8 ângulos obtidos na busca computacional, o desempenho da matriz
de rotação proposta será o mesmo. Com isso, a fim de se avaliar o desempenho de uma constelação
multidimensional 16-QAM rotacionada, a partir de um dos ângulos mostrados na Fig. 3.1, foram
realizadas simulações de Monte Carlo para se avaliar a BER média em função da razão sinal-ruído
(γb). Para essa análise, foi utilizado o ângulo θ0 = 1942pi/16384 rad. Foi também realizada uma
simulação com a matriz de rotação e seu respectivo parâmetro, apresentado em [12] para o caso
D = 2. Esses resultados são apresentados na Fig. 3.3 para que uma comparação de desempenho
entre as duas matrizes de rotação possa ser realizada.
Note que o desempenho de ambas matrizes de rotação, com seus respectivos parâmetros óti-
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Fig. 3.3: BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 2 e Υ = 1. Resultados de
simulação da BER média para a matriz de rotação proposta e a matriz de rotação da Tab. 2.1.
mos, apresentam aproximadamente a mesma BER, embora a matriz de rotação proposta, com seu
respectivo ângulo ótimo apresenta um desempenho ligeiramente superior, próximo a 0, 15 dB. Ob-
serve também que ambas as curvas da Fig. 3.3 possuem ordem de diversidade 2. O parâmetro de
rotação dado por [12] para o cenário analisado na Fig. 3.3 é λ2 = (1 +
√
5)/2. De acordo com as ex-
pressões apresentadas na Tab. 2.1 e em (3.1), o ângulo de rotação da constelação θ correspondente é
dado por θ = 5305pi/16384 rad. Observe que, esse valor não pertence ao conjunto de ângulos ótimos
apresentados na Fig. 3.1. Assim, a métrica K pode resultar em rotações com melhor desempenho em
termos da BER média.
Já para o cenário D = 3, como a matriz proposta em (3.5) possui 3 ângulos independentes
(θ1, θ2 e θ3), uma busca mais complexa, do ponto de vista computacional, tem que ser realizada,
pois cada um dos 3 ângulos deve sofrer variações entre [0, 2pi). Por restrição desta complexidade,
foi estabelecida uma resolução inicial menor do que a proposta no cenário de 2 dimensões, sendo
empregada neste caso, pi/64 radianos.
Desta forma, a simulação computacional realiza o cálculo da métricaK para cada combinação
dos 3 ângulos, que com a resolução supracitada, totaliza mais de 2 milhões de métricas calculadas
(1283). Na simulação computacional, de todas as combinações possíveis, dois conjuntos de ângulos
resultaram no valor mínimo da métricaK, de 1.499, 5. Esses dois conjuntos de ângulos obtidos e suas
respectivas matrizes de rotação tridimensional, são apresentados a seguir:
• θ1 = 11pi32 , θ2 =
61pi
32
e θ3 = 59pi32
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WXY Z(θ1, θ2, θ3) =
 0, 4511 −0, 8423 −0, 29510, 8439 0, 2951 0, 4480
−0, 2903 −0, 4511 0, 8439
 , (3.13)
• θ1 = 5pi32 , θ2 =
61pi
32
e θ3 = 21pi32
WXY Z(θ1, θ2, θ3) =
 0, 8439 0, 4480 0, 29510, 4511 −0, 2951 −0, 8423
−0, 2903 0, 8439 −0, 4511
 . (3.14)
Note em (3.13) e (3.14) que os termos que compõe as matrizes de rotação são exatamente
os mesmos, porém, em posições diferentes. Esse resultado se justifica pela existência de simetria
no processo de rotação das matrizes, conforme mostrado para o caso bidimensional. No entanto,
os ângulos de rotação encontrados podem ainda não ser ótimos, visto a baixa resolução utilizada no
processo de busca inicial (pi/64). A fim de se obter um conjunto de ângulos mais preciso e que forneça
um valor de métrica inferior, uma nova busca com resolução de pi/1024 foi realizada. Porém, nesta
nova avaliação, o intervalo de busca ficou restrito a [θi − pi/64] e [θi + pi/64], sendo θi os ângulos
obtidos para a resolução de pi/64. Para o conjunto de ângulos apresentado em (3.13), a busca foi
realizada nos seguintes intervalos,
(11pi/32− pi/64) ≤ θ1 ≤ (11pi/32 + pi/64),
(61pi/32− pi/64) ≤ θ2 ≤ (61pi/32 + pi/64),
(59pi/32− pi/64) ≤ θ3 ≤ (59pi/32 + pi/64).
(3.15)
A partir da busca realizada nos intervalos mostrados em (3.15), o menor valor da métrica
K obtido nessa busca foi de 1.416, 0. O conjunto de ângulos e a respectiva matriz de rotação que
obtiveram tal métrica são apresentados a seguir:
• θ1 = 351pi1024 , θ2 =
1951pi
1024
e θ3 = 1887pi1024
WXY Z(θ1, θ2, θ3) =
 0, 4533 −0, 8411 −0, 29500, 8418 0, 2950 0, 4521
−0, 2932 −0, 4533 0, 8418
 . (3.16)
Conforme esperado, ao se comparar (3.13) com (3.16), observe que a magnitude dos valores
que compõem a matriz de rotação, incluindo suas polaridades se mantêm. Como os valores dos
ângulos obtidos nessa análise são muito próximos dos obtidos com resolução pi/64 rad, os valores da
matriz de rotação também permanecem próximos. No entanto, os termos da matriz de rotação com
magnitudes semelhantes tendem a convergir para um valor se a resolução for melhorada. A fim de se
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encontrar o valor mínimo da métrica K, foram realizadas buscas sucessivas em torno do conjunto de
ângulos (θi ± pi/1024) apresentados em (3.16), para a resolução de pi/16384 rad. Assim, o conjunto
de ângulos e a respectiva matriz de rotação para esta resolução são apresentados a seguir:
• θ1 = 5615pi16384 , θ2 =
31207pi
16384
e θ3 = 30191pi16384
WXY Z(θ1, θ2, θ3) =
 0, 4532 −0, 8413 −0, 29460, 8414 0, 2946 0, 4531
−0, 2945 −0, 4532 0, 8414
 . (3.17)
Esse conjunto de ângulos resultou em uma métrica mínima de 1.411, 2. Apesar da resolução
ter aumentado 16 vezes desde (3.16) até (3.17), o valor mínimo da métrica não foi proporcionalmente
reduzido, em que pode-se concluir que com a resolução empregada já se está muito próximo da
mínima métrica possível de ser alcançada. Esse fato pode ser corroborado por meio da Fig. 3.4, que
ilustra a BER média obtida para cada um dos conjuntos de ângulos encontrados com as resoluções
avaliadas. Observe que, apesar do aumento da resolução, desde pi/64 até pi/16384 rad, a melhora
no desempenho foi mínima, da ordem de 0, 2 dB. A região no entorno de 26 dB foi aumentada para
avaliar com melhor precisão a evolução da BER média com o aumento da resolução.
Fig. 3.4: BER média em função de γb para modulação 16-QAM,D = 3 e Υ = 1 antena, considerando
a matriz de rotação proposta com diferentes resoluções.
Apesar do mínimo ganho obtido, é perceptível que, à medida que se aumenta a resolução, os
valores numericamente próximos (em módulo) que compõem a matriz de rotação convergem entre si.
Como exemplo, observe os termos 0, 4511 e 0, 4480 em (3.13), que possuem uma diferença entre si
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de 0, 0031, enquanto em (3.17), os termos de mesma posição 0, 4532 e 0, 4531 apresentam diferença
de apenas 0, 0001.
Com a convergência dos valores que compõem a matriz de rotação proposta WXY Z (θ1, θ2, θ3),
note também que a disposição de seus termos é a mesma dos termos alfanuméricos definidos na ma-
triz de rotação de 3 dimensões, apresentada na Tab. 2.1. Para facilitar a comparação, as duas matrizes
são novamente apresentadas abaixo, lado a lado. 0, 4532 −0, 8413 −0, 29460, 8414 0, 2946 0, 4531
−0, 2945 −0, 4532 0, 8414

︸ ︷︷ ︸
Matriz Proposta
 a b cb c a
−c −a −b

︸ ︷︷ ︸
Boutros, [12]
(3.18)
Nessa comparação, observe que alguns termos da matriz proposta apresentam polaridades
diferentes dos termos da matriz definida em [12]. Essa diferença pode ser justificada pela simetria
existente em um sistema tridimensional.
A fim de avaliar o desempenho do conjunto de ângulos de rotação encontrados via busca com-
putacional, uma análise da BER média em função de γb foi realizada considerando Υ = 1 antena. Os
resultados de simulação computacional das duas matrizes apresentadas em (3.18) foram praticamente
os mesmos, conforme pode ser visto na Fig. 3.5. Esse resultado mostra que ambas as matrizes, com
seus respectivos parâmetros, levam a giros ótimos da constelação.
Fig. 3.5: BER média em função de γb para modulação 16-QAM,D = 3 e Υ = 1 antena, considerando
a matriz de rotação proposta e a matriz de rotação da Tab. 2.1.
No entanto, uma análise assintótica da taxa de erro de bit média em função de γb também
3.3. Resultados e Discussão 96
foi realizada a fim de se avaliar com mais precisão o comportamento das matrizes de rotação. Para
isso, a expressão da assíntota, dada por (2.26), foi empregada nesta análise. Observe na Fig. 3.6 que,
assintoticamente, as duas curvas decaem paralelamente, com diversidade de ordem 3, sendo que a
matriz de rotação proposta possui uma perda aproximada de 0.2 dB em relação à matriz apresentada
na Tab. 2.1.
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Fig. 3.6: BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 3 e Υ = 1. Resultados da
assíntota (2.26) para a matriz de rotação proposta e para a matriz de rotação da Tab. 2.1.
Diante disso, pode-se concluir que é possível atingir, com a matriz de rotação proposta, o
mesmo desempenho da matriz de rotação apresentada na Tab. 2.1. Para isso, uma busca com uma
melhor resolução deve ser realizada, a fim de se obter uma métrica mínima inferior à obtida com a
resolução de pi/16384 rad.
Para finalizar a análise de matrizes de rotação tridimensionais, foram realizados exatamente
os mesmos procedimentos usados para se encontrar (3.17), porém considerando agora a matriz de
rotação proposta dada por,
W∗XY Z(θ1, θ2, θ3) = WY Z(θ3)WXZ(θ2)WXY (θ1), (3.19)
ou seja, houve uma inversão na ordem das matrizes WXY (θ1) e WY Z(θ3) em relação à (3.5), para a
obtenção de W∗XY Z(θ1, θ2, θ3).
Após a busca computacional realizada exatamente da mesma forma que no caso anterior e
considerando uma resolução de pi/16384 rad, o conjunto de ângulos e a respectiva matriz de rotação
encontrados, são dados por,
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• θ1 = 2563pi16384 , θ2 =
31231pi
16384
e θ3 = 5637pi16384
W∗XY Z(θ1, θ2, θ3) =
 0, 8414 −0, 4532 0, 29450, 4531 0, 2946 −0, 8414
0, 2946 0, 8413 0, 4532
 . (3.20)
Note que os valores numéricos presentes na matriz de rotação geral (3.20) são os mesmos
valores encontrados em (3.17). Desta forma, a ordem das matrizes padrão consideradas na geração
da matriz de rotação proposta, resultará em uma matriz de rotação distinta, porém, equivalente em
termos da métrica K. Para se avaliar o desempenho, em termos de BER média em função de γb
para essas duas matrizes tridimensionais, uma simulação computacional foi realizada, cujo resultado
é apresentado na Fig. 3.7. Note que o desempenho das duas matrizes é o mesmo.
Fig. 3.7: BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 3 e Υ = 1, considerando as
matrizes de rotação geral apresentadas em (3.17) e (3.20).
Com os valores de simulação encontrados para o caso tridimensional, observe que as matrizes
de rotação propostas apresentam desempenho semelhantes ao da matriz de rotação apresentada em
[12]. Além disso, permutação entre matrizes padrão para a obtenção da matriz de rotação, resulta em
matrizes distintas, mas que culminarão em desempenhos idênticos.
Nesse mesmo sentido, uma avaliação de matrizes de rotação propostas para o cenário de 4
dimensões é realizada. Para isso, a partir da matriz dada por (3.12), que possui 6 graus de liber-
dade, uma busca exaustiva foi realizada para avaliação da métrica K, em que todas as combinações
de ângulos entre [0, 2pi) foram contempladas. Como no cenário quadridimensional, o número de
combinações dos 6 ângulos cresce com a sexta potência do número de ângulos, foi estabelecido que
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a análise inicial será realizada com resolução de pi/4 radianos. Desta forma, o algoritmo realizará
86 = 262.144 avaliações da métrica K. Apesar da resolução considerada no cenário de 4 dimensões
levar a um número de avaliações de métrica inferior às realizadas para os outros cenários, a comple-
xidade computacional envolvida é muito mais elevada, uma vez que o número de cálculos da métrica
K cresce exponencialmente com o número de dimensões.
Assim, nesta primeira avaliação, o menor valor da métrica K foi de 584.830, referente à
combinação de ângulos dada por,
• θ1 = pi4 , θ2 =
5pi
4
, θ3 = pi4 , θ4 =
5pi
4
, θ5 = 0 e θ6 = 0,
cuja matriz de rotação é
WXY ZW (θ1, θ2, θ3, θ4, θ5, θ6) =

−0, 5000 0, 5000 0, 0000 0, 7071
−0, 5000 −0, 5000 0, 7071 0, 0000
0, 0000 −0, 7071 −0, 5000 0, 5000
−0, 7071 0, 0000 −0, 5000 −0, 5000
 . (3.21)
Como a resolução aplicada é muito pequena, uma nova busca foi realizada, agora com reso-
lução de pi/16 radianos. No entanto, assim como realizado no caso tridimensional, a aplicação da
nova resolução será realizada em cada um dos ângulos, no intervalo (θi − r−1, θi + r−1), em que
r−1 é o valor da resolução utilizada na última busca. Tomando como exemplo o ângulo θ2 de (3.21),
como o valor que obteve a menor métrica foi 5pi/4 rad, para uma resolução de r−1 = pi/4, a nova
busca acontecerá entre pi e 3pi/2, para a nova resolução de pi/16 rad. Desta forma, o novo conjunto de
ângulos de rotação que resultaram na métrica mínima de 152.330 e sua respectiva matriz de rotação,
são dados por,
• θ1 = 6pi16 , θ2 =
17pi
16
, θ3 = 6pi16 , θ4 =
17pi
16
, θ5 = 30pi16 e θ6 =
34pi
16
.
WXY ZW (θ1, θ2, θ3, θ4, θ5, θ6) =

−0, 3468 0, 8372 −0, 3753 0, 1951
−0, 8372 −0, 3468 0, 1951 0, 3753
0, 3753 −0, 1951 −0, 3468 0, 8372
−0, 1951 −0, 3753 −0, 8372 −0, 3468
 (3.22)
Observe que o valor da métrica caiu quase 4 vezes. Diante deste ganho, o mesmo proce-
dimento para se diminuir a resolução da busca foi realizado de forma sucessiva até se alcançar a
resolução de pi/1024 rad. Neste caso, a mínima métrica K obtida foi 77.724, sendo gerada pela
combinação dos ângulos,
• θ1 = 377pi1024 , θ2 =
1116pi
1024
, θ3 = 377pi1024 , θ4 =
1116pi
1024
, θ5 = 1972pi1024 e θ6 =
76pi
1024
.
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Esse conjunto de ângulos dá origem à matriz de rotação definida por,
WXY ZW (θ1, θ2, θ3, θ4, θ5, θ6) =

−0, 3761 0, 8554 −0, 2219 0, 2785
−0, 8554 −0, 3761 0, 2785 0, 2219
0, 2219 −0, 2785 −0, 3761 0, 8554
−0, 2785 −0, 2219 −0, 8554 −0, 3761
 . (3.23)
Assim como observado para o caso tridimensional, a mesma convergência entre os valores
que compõem a matriz de rotação proposta ocorre para o caso quadridimensional. Em (3.23), note
que apenas 4 termos numéricos compõem a matriz de rotação. Além disso, um outro aspecto chama a
atenção dos resultados encontrados em (3.23). A disposição dos elementos da matriz, dada por (3.23),
é a mesma dos elementos da matriz (2.21), inclusive na disposição das submatrizes que a compõem,
e nas polaridades dos valores. A fim de facilitar essa comparação, essas matrizes de rotação são
colocadas lado a lado.

−0, 3761 0, 8554 −0, 2219 0, 2785
−0, 8554 −0, 3761 0, 2785 0, 2219
0, 2219 −0, 2785 −0, 3761 0, 8554
−0, 2785 −0, 2219 −0, 8554 −0, 3761

︸ ︷︷ ︸
Matriz Proposta

a b −c −d
−b a d −c
c d a b
−d c −b a

︸ ︷︷ ︸
Boutros, [12]
=
[
M1 −M2
M2 M1
]
(3.24)
Linhas foram inseridas dentro de cada matriz, com o objetivo de dividi-las em 4 partes e evi-
denciar a segmentação da matriz de rotação proposta nas submatrizes M1 e M2, assim como realizado
em [12]. Em (3.24) observe que as matrizes apresentam o mesmo padrão de construção. Assim, a
partir das matrizes de rotação quadridimensionais obtidas, foi realizada uma simulação da BER média
em função de γb, considerando Υ = 1 antena. A Fig. 3.8 apresenta a simulação de desempenho das
matrizes de rotação propostas com resolução pi/4, pi/16 e pi/1024 rad e também da matriz de rotação
quadridimensional apresentada na Tab. 2.1.
O desempenho das matrizes de rotação propostas sofre influência da resolução empregada na
busca de seus parâmetros de rotação. Verifique na Fig. 3.8, uma vez que o desempenho da matriz de
rotação proposta com resolução pi/4 rad foi inferior ao da mesma matriz com resolução pi/16 rad, que,
por sua vez, foi inferior ao da matriz com resolução pi/1024 rad. Particularmente para a resolução
pi/4 rad, a curva de simulação obtida possui ordem de diversidade inferior à 4 e chega a apresentar 2
dB de diferença da curva referente à resolução pi/1024 rad, na taxa de erro de bit de 10−5. A curva
de simulação referente à resolução pi/16 rad também se afasta da curva com resolução pi/1024 rad, a
partir de 20 dB. Por outro lado, o desempenho da matriz de rotação proposta com resolução pi/1024
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Fig. 3.8: BER média em função de γb para a modulação 16-QAM, D = 4 e Υ = 1. Simulação da
BER média para as matrizes de rotação propostas (3.21), (3.22) e (3.23) e também para a matriz dada
na Tab. 2.1.
rad é similar ao desempenho da matriz dada na Tab. 2.1.
Em [76] foram disponibilizadas matrizes de rotação para diversas dimensões, cujo critério
de classificação é através de distância produto mínima. Dentre as matrizes disponibilizadas, foram
incluídas as matrizes usadas em [12]. Desta forma, foram feitas análises assintóticas, através de
(2.26), para se comparar o desempenho destas matrizes com as matrizes de rotação propostas. A Fig.
3.9 apresenta as assíntotas de 3 matrizes de rotação, para o cenário D = 4, Υ = 1 e 16-QAM. Além
da matriz de rotação proposta e da matriz dada em [12], a Fig. 3.9 apresenta a assíntota da matriz
intitulada na referência como "Krus4". Particularmente, esta matriz "Krus4" é dada por:
WKrus4 =

−0, 3664 −0, 7677 0, 4231 0, 3121
−0, 2264 −0, 4745 −0, 6846 −0, 5050
−0, 4745 0, 2264 −0, 5050 0, 6846
−0, 7677 0, 3664 0, 3121 −0, 4231
 . (3.25)
A partir da Fig. 3.9 note que a matriz "Krus4"apresenta uma perda de aproximadamente 5 dB,
em relação às outras duas matrizes de rotação. A matriz de rotação proposta apresenta desempenho
discretamente inferior à matriz referente à [12], da ordem de 0, 15 dB, conforme pode ser observado
no quadro que foi ampliado na Fig. 3.9. Essa perda pode ser minimizada, caso uma maior resolução
seja usada na busca de seus parâmetros. É importante ressaltar que independente da matriz de rotação
considerada, a diversidade alcançada é igual ao número de dimensões da matriz de rotação, que no
3.3. Resultados e Discussão 101
caso das matrizes apresentadas na Fig. 3.9 é 4.
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Fig. 3.9: BER média em função de γb para modulação 16-QAM, D = 4 e Υ = 1. Resultados da
assíntota da BER Média para a matriz de rotação proposta em (3.23), matriz dada em [12] e matriz
Krus4 [76].
A Tab. 3.1 reúne os conjuntos de ângulos de rotação obtidos nas análises das matrizes de
rotação propostas para 2, 3 e 4 dimensões, considerando a modulação 16-QAM.
Tab. 3.1: Valores dos ângulos das matrizes de rotação para D = 2, D = 3 e D = 4, considerando
modulação 16-QAM.
θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6
D = 2 1942pi/16384 - - - - -
D = 3 5615pi/16384 31207pi/16384 30191pi/16384 - - -
D = 4 377pi/1024 1116pi/1024 377pi/1024 1116pi/1024 1972pi/1024 76pi/1024
Todos os resultados apresentados nesta Seção, até o momento consideraram o uso da modula-
ção 16-QAM, uma vez que os trabalhos de referência realizam a análise somente para esse esquema
de modulação. No entanto, com a mudança da ordem de modulação, os ângulos de rotação ótimos
podem também sofrer alterações. Diante disso, foram feitas buscas computacionais dos ângulos óti-
mos da matriz de rotação proposta para os cenáriosD = 2,D = 3 eD = 4, empregando a modulação
4-QAM. A Tab. 3.2 apresenta os valores dos ângulos ótimos e também os valores mínimos das métri-
casK obtidas para cada um dos cenários multidimensionais avaliados. A resolução utilizada na busca
destes ângulos foi menor que a empregada para a modulação 16-QAM, sendo para 2 dimensões de
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pi/4096 radianos, 3 dimensões de pi/256 radianos e 4 dimensões de pi/64 radianos. Não houve refina-
mento na busca das métricas, assim como realizado para o caso 16-QAM, por conta de complexidade
e também por falta de parâmetros de comparação com [12].
Tab. 3.2: Valores dos ângulos das matrizes de rotação para D = 2, D = 3 e D = 4, considerando
modulação 4-QAM.
θ1 θ2 θ3 θ4 θ5 θ6 Métrica
D = 2 6767pi/4096 - - - - - 2,2500
D = 3 320pi/256 329pi/256 320pi/256 - - - 13,9774
D = 4 16pi/64 10pi/64 17pi/64 15pi/64 12pi/64 13pi/64 148,2715
Conforme mencionado acima, a comparação de desempenho das matrizes de rotação propos-
tas com as matrizes de rotação da literatura para a modulação 4-QAM não seria justa, uma vez que
há disponível na literatura apenas os valores dos parâmetros de rotação obtidos para a modulação
16-QAM. Diante disso, foi realizada a busca dos parâmetros de rotação das matrizes apresentadas na
Tab. 2.1 considerando a modulação 4-QAM, para a métrica de distância produto mínima, MPD. Uma
abordagem detalhada dessa busca, é apresentada na Seção 4.2 e os parâmetros de rotação obtidos
serão aqui usados para comparação de desempenho com as matrizes de rotação propostas.
Dessa forma, a Fig. 3.10 mostra os resultados de simulação da BER média em função de γb
para o cenário de D = 2 dimensões. Nessa análise, o desempenho da matriz de rotação proposta
é comparada ao desempenho da matriz de rotação dada em [12], com λ2 = 1.618 2. Observe que
ambas matrizes possuem ordem de diversidade 2. Na faixa de γb analisada, o desempenho da matriz
de rotação proposta é superior, sendo que a partir de 16 dB, a vantagem fica mais evidente, gerando
um ganho de 0, 25 dB sobre o desempenho da matriz apresentada na Tab. 2.1. Na Fig. 3.10 a região
de 21 dB foi ampliada a fim de se evidenciar o ganho da matriz de rotação proposta.
Na Fig. 3.11 são apresentados os resultados de taxa de erro de bit média em função de γb para
a modulação 4-QAM no cenário de D = 3 dimensões. Nessa avaliação, o parâmetro de rotação da
matriz apresentada na Tab. 2.1 foi λ3 = 1.247. Esse valor, assim como o valor anterior, foi obtido por
meio de simulação e será apresentado na Seção 4.2. Observe que para baixos valores de γb as duas
curvas apresentam o mesmo desempenho.
No entanto, na Fig. 3.12, onde são mostradas as curvas referente às assíntotas da BER média
das respectivas matrizes, observe que a matriz de rotação proposta, com os valores de ângulos obtidos
em (3.20), apresentam desempenho superior. A região de 31 dB foi aumentada a fim de se evidenciar
o ganho de aproximadamente 0, 7 dB da matriz de rotação proposta em relação à matriz apresentada
na Tab. 2.1. Vale ressaltar que a diversidade de ambas curvas é de ordem 3.
2Valor obtido na Seção 4.2 e disposto na Tab. 4.1.
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Fig. 3.10: BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 2 e Υ = 1, considerando a a
matriz de rotação proposta em (3.1) e a matriz dada na Tab. 2.1.
Fig. 3.11: BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 3 e Υ = 1, considerando a
matriz de rotação proposta em (3.5) e a matriz dada na Tab. 2.1.
Por fim, na Fig. 3.13 são apresentadas as assíntotas da taxa de erro de bit média, para D = 4
dimensões. A matriz de rotação proposta utiliza os ângulos apresentados na Tab. 3.2, enquanto a
matriz de rotação de referência utiliza os parâmetros λ4,1 = 0, 618 e λ4,2 = 1, 269 apresentados
na Tab. 4.1. Na região assintótica da BER média, a matriz de rotação proposta obtém um ganho
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Fig. 3.12: BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 3 e Υ = 1. Assíntotas da BER
média para a matriz de rotação proposta em (3.5) e a matriz dada na Tab. 2.1.
superior a 1, 2 dB. Tal ganho é oriundo do maior grau de liberdade existente na busca dos parâmetros
de rotação, uma vez, que neste caso de 4 dimensões, existem 6 ângulos. Por meio da Fig. 3.13, note
que a ordem de diversidade de ambas as assíntotas é 4.
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Fig. 3.13: BER média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 4 e Υ = 1. Assíntota da BER
média para a matriz de rotação proposta em (3.12) e a matriz dada na Tab. 2.1.
As mesmas propriedades de simetria apresentadas na análise dos resultados da modulação
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16-QAM também foram observadas para todas as dimensões analisadas com a modulação 4-QAM.
Acredita-se que para um maior número de dimensões, devido ao maior número de ângulos possíveis,
e consequentemente maior grau de liberdade, haverão combinações de ângulos que levarão a matriz
de rotação proposta a ter um maior ganho.
Por outro lado, a complexidade em se alcançar esse conjunto de ângulos via busca exaustiva,
se torna computacionalmente proibitiva, principalmente com o aumento do número de dimensões e
da ordem de modulação. Os ganhos obtidos com as matrizes de rotação propostas foram evidenciados
nas curvas de simulação e também por meio de sua expressão assintótica. No entanto, nas análises
realizadas por meio de simulação, o ganho de desempenho obtido com matrizes de rotação propostas
foram pequenos, da ordem de décimos de dB. Além disso, o fato das matrizes de rotação propostas,
construídas com seus parâmetros de rotação ótimos, apresentarem uma distribuição de seus elementos
numéricos na matriz, semelhantes às matrizes dispostas na Tab. 2.1, conforme visto em (3.18) e
(3.24), nos leva a concluir que as matrizes de rotação apresentadas em [12] são ótimas.
No entanto, a busca de parâmetros ótimos de rotação utilizando a métrica K, ainda não reali-
zada na literatura, deve levar a resultados interessantes. Este é o objetivo do Cap. 4.
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Capítulo 4
Obtenção de Parâmetros Ótimos de Rotação
de Sistemas SSD
4.1 Introdução
Conforme visto no Capítulo 2, a técnica de diversidade espacial de sinais (SSD) permite o
aumento da ordem de diversidade sem a necessidade de expansão da largura de banda ou do aumento
da potência transmitida. Dessa forma, essa técnica contribui para a melhora do desempenho e por
isso o interesse na sua aplicação em novos sistemas de comunicações, especialmente sem fio [77].
Em [12] foram apresentadas as matrizes de rotação usadas em cenários SSD multidimen-
sionais juntamente com seus respectivos parâmetros de rotação, que foram obtidos de forma a se
maximizar a distância produto mínima (MPD). Entretanto, nesta referência, as análises realizadas
consideraram apenas cenários multidimensionais que fizeram uso exclusivo da modulação 16-QAM.
Já em [13] e [40], a partir da métrica K, definida na Seção 2.5.4.1, foram apresentados novos valores
dos parâmetros de rotação para diferentes dimensões e ordens de modulação. Porém, nessas análises
não foi levado em consideração que a variação do número de antenas do receptor pode influenciar no
valor ótimo dos parâmetros de rotação. Nesse sentido, a partir da métrica K, dada em (2.27), foram
realizadas buscas computacionais exaustivas com o objetivo de se encontrar os melhores parâmetros
de rotação para diversos cenários, avaliando-se conjuntamente o número de dimensões, a ordem de
modulação QAM e o número de antenas usadas no receptor.
Na literatura, todas as análises realizadas se baseiam em cenários que envolvem apenas um
usuário. No entanto, neste capítulo será também realizada uma análise em cenários com mais de um
usuário, cujo objetivo é verificar o impacto da variação dos parâmetros de rotação de cada um dos
usuários na taxa de erro de bit média.
Dessa forma, na Seção 4.2 é apresentada a metodologia utilizada para obtenção dos parâme-
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tros de rotação ótimos, bem como os respectivos valores para cenários com diferentes números de
dimensão, ordens de modulação QAM e número de antenas usadas no receptor. Já na Seção 4.3 são
apresentados os resultados de simulação computacional, que tem como objetivo avaliar o desempe-
nho, em termos da taxa de erro de bit média, obtido com os parâmetros de rotação ótimos. Essas
curvas de desempenho são comparadas com as simulações realizadas pelo método de Monte Carlo
através dos parâmetros obtidos a partir da métrica MPD. Essas análises são realizadas para os cenários
com apenas um usuário, K = 1, e multiusuário, K > 1. Particularmente, para o caso multiusuário foi
elaborado o modelamento matemático do sinal multiusuário recebido pela ERB, que leva em consi-
deração a possibilidade de cada usuário poder usar seu respectivo parâmetro de rotação ótimo. Além
disso, uma análise da complexidade de detecção, em termos do número de operações realizadas pelo
detector MLD (Maximum Likelihood Detector), é apresentada.
4.2 Obtenção dos Parâmetros Ótimos de Rotação
No Capítulo 3 foi apresentada a metodologia para a obtenção de matrizes de rotação multi-
dimensionais. Apesar de seus resultados de desempenho serem iguais ou melhores aos das matrizes
de rotação de [12], a complexidade para se determinar os parâmetros de rotação ótimos, ou quase-
ótimos1, das matrizes propostas cresce exponencialmente com o número de dimensões consideradas.
Dessa forma, para matrizes com elevado número de dimensões, como por exemplo D = 5, a determi-
nação dos 10 parâmetros de rotação com elevada resolução é computacionalmente inviável. Diante
disso, as matrizes apresentadas na Tab. 2.1 são alternativas viáveis para a implementação de sistemas
SSD.
No entanto, a métrica K, diferentemente da métrica de distância produto mínima (MPD),
é diretamente proporcional à taxa de erro de bit média. Desta forma, uma busca dos parâmetros de
rotação utilizando a métricaK pode encontrar melhor desempenho que os obtidos por meio da métrica
MPD. O valor do parâmetro de rotação usado na técnica SSD é crucial, pois caso o valor usado não
seja adequado, a ordem de diversidade pode ser diminuída, ou até mesmo anulada.
A Fig. 4.1 ilustra a taxa de erro de bit média em função de γb, obtida por simulação para
um cenário com apenas um usuário. Foi considerado que este usuário transmite suas informações
moduladas em 4-QAM e em duas dimensões, D = 2. A matriz de rotação utilizada foi apresentada
na Tab. 2.1 e foram escolhidos dois parâmetros de rotação, λ2 = 1 e λ2 = 1, 932. O primeiro
parâmetro foi propositalmente escolhido por seu baixo desempenho, uma vez que para λ2 = 1, a
matriz de rotação é uma matriz identidade e como consequência, a constelação não é rotacionada e
1São classificados como parâmetros de rotação quase-ótimos, aqueles obtidos a partir de análises que não contemplam
todas as possibilidades, e/ou a resolução utilizada seja muito baixa.
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com isso, não há aumento na ordem de diversidade. Já o segundo parâmetro foi obtido por meio da
métrica K, pois para esse cenário, λ2 = 1, 932 é ótimo.
Fig. 4.1: Taxa de Erro de Bit Média em função de γb para a modulação 4-QAM, D = 2 e Υ = 1.
Resultados de Simulação da BER Média para λ2 = 1 e λ2 = 1, 932.
Na Fig. 4.1 observe que a utilização de um parâmetro de rotação inadequado, tal como λ2 = 1,
pode levar o sistema a ter sua ordem de diversidade reduzida, neste caso unitária. Visto a relação entre
o parâmetro de rotação da matriz e o desempenho obtido, em termos da BER média, a utilização
de parâmetros de rotação ótimos podem melhorar ainda mais o desempenho de sistemas SSD. A
metodologia para se determinar os parâmetros de rotação ótimos é abordada a seguir.
Particularmente, usando as matrizes de rotação dadas na Tab. 2.1, foram realizadas buscas
computacionais para D = 2, 3 e 4 dimensões, com o objetivo de se obter os parâmetros de rotação
ótimos λ2, λ3, λ4,1 e λ4,2, respectivamente. Foram consideradas as ordens de modulação 4-QAM,
16-QAM e 64-QAM e um arranjo de antenas no receptor com 1 a 4 antenas.
Para as buscas computacionais exaustivas, foi utilizada a resolução de 0, 001, em um intervalo
de variação entre 0 e 3 para o cenário de D = 2 dimensões e, entre 0 e 2 para os cenários de D = 3
e de D = 4 dimensões. Foi observado que valores fora destes intervalos, não apresentam parâmetros
de rotação que levem a melhora de desempenho significativo. A resolução adotada permite obter
parâmetros de rotação com elevada precisão e complexidade computacional factível, principalmente
quando as buscas são realizadas em um grande número de dimensões e ordens de modulação. As bus-
cas computacionais exaustivas foram realizadas empregando tanto a métrica MPD, quanto a métrica
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K, a fim de se realizar uma comparação de desempenho justa, em termos de taxa de erro de bit média,
entre as duas métricas. As buscas computacionais realizadas para a métrica MPD foram necessárias,
uma vez que [12] apresenta apenas os parâmetros de rotação ótimos para a modulação 16-QAM e não
considera o arranjo de antenas no receptor.
A fim de exemplificar a busca computacional exaustiva realizada na obtenção dos parâmetros
de rotação ótimos, a Fig 4.2 ilustra os resultados obtidos para a métrica K para o cenário de D = 2
dimensões e considerando o receptor com apenas uma antena (Υ = 1). Nesta figura são apresentados
os resultados para os três esquemas de modulação considerados nesse trabalho: 4-QAM, 16-QAM e
64-QAM, em que cada gráfico ilustra o valor da métrica K em função do parâmetro de rotação, λ2.
Observe que a métrica K apresenta grande variação em função de λ2, principalmente para grandes
ordens de modulação. Em pequenas ordens de modulação, tal como 4-QAM, a rotação da constelação
leva a poucos casos onde as componentes em fase e em quadratura de diferentes símbolos são as
mesmas. Por outro lado, como em ordens de modulação maiores existem mais símbolos, à medida
que a constelação multidimensional é rotacionada, mais componentes em fase e em quadratura de
símbolos distintos, tendem a apresentar valores próximos, fazendo com que a métrica K aumente.
Conforme dito anteriormente, a métrica K é diretamente proporcional à taxa de erro de bit média e,
portanto, quanto menor seu valor, melhor será o desempenho obtido.
Na Fig. 4.2 (a) valores de λ2 próximos a 0 e a 1 fazem o valor da métrica crescer abruptamente.
Esse alto valor da métrica, conforme visto na Fig. 4.1, para λ2 = 1, resulta na diminuição da ordem
de diversidade. Por outro lado, é possível verificar que valores de λ2 próximos a 0, 5 e próximos
a 2 resultam nos valores mínimos da métrica K, dentro do intervalo considerado. Já na Fig. 4.2
(b), além dos valores de λ2 próximos a 0 e 1, outros valores do parâmetro de rotação resultam em
métrica K alta. Na Fig. 4.2 (c), um número maior de combinações de símbolos acaba resultando em
componentes em fase e em quadratura semelhantes, gerando alto valores da métrica K.
Observe ainda na Fig 4.2 que os valores mínimos e máximos da métrica K, para cada ordem
de modulação, são bastante distintos. Para 4-QAM, o valor mínimo da métrica K é da ordem de 102,
para 16-QAM é da ordem de 104 e para 64-QAM, seu valor mínimo é próximo à 107.
A Tab. 4.1 apresenta os valores ótimos dos parâmetros de rotação da busca computacional
para 2, 3 e 4 dimensões e as modulações 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM. No entanto, os resultados
apresentados na Tab. 4.1 consideram apenas uma única antena no terminal receptor. A Tab. 4.1
também apresenta os parâmetros de rotação com a métrica MPD para esse mesmo cenário. Note na
Tab. 4.1 que os parâmetros de rotação obtidos com as duas métricas, para um mesmo cenário são
distintos.
Além disso, a Tab. 4.1 mostra que diferentes parâmetros de rotação são obtidos para diferentes
ordens de modulação e número de dimensões. O desempenho obtido com estes parâmetros de rotação
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(a) 4-QAM. (b) 16-QAM.
(c) 64-QAM.
Fig. 4.2: Valores da métrica K em função de λ2 para modulações 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM.
Busca computacional com resolução de 0,001 em cenário com D = 2 e Υ = 1.
serão posteriormente comparados via simulação computacional, a fim de avaliar os parâmetros de
rotação obtidos via métrica K e via métrica MPD. No entanto, para ordens de modulação superiores,
e especificamente em cenários com 3 dimensões, os valores dos parâmetros de rotação obtidos com
as métricas K e MPD tendem a se aproximar numericamente. Particularmente, para 64-QAM e 3
dimensões, os parâmetros de rotação obtidos por ambas as métricas são idênticos e iguais a λ3 =
0, 802.
A Tab. 4.2 apresenta os valores das métricas MPD e K obtidas com cada um dos parâmetros
(ou par de parâmetros) de rotação apresentados na Tab. 4.1. Observe que há uma grande diferença
na magnitude dos valores de cada tipo de métrica calculada, pois enquanto os valores da métrica
MPD são pequenos, os valores da métrica K são de grande amplitude. Conforme visto no Cap. 2, os
parâmetros de rotação obtidos com a métrica MPD são aqueles que apresentam a métrica máxima.
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Tab. 4.1: Valores ótimos dos parâmetros de rotação λ2, λ3, λ4,1 e λ4,2 para Υ = 1, em função do
número de dimensões e a ordem da modulação.
Dimensões 4-QAM 16-QAM 64-QAM
2D
MPD λ2 = 1, 618 λ2 = 1, 618 λ2 = 1, 618
Métrica K λ2 = 1, 932 λ2 = 2, 560 λ2 = 2, 634
3D
MPD λ3 = 1, 247 λ3 = 1, 247 λ3 = 0, 802
Métrica K λ3 = 1, 273 λ3 = 1, 246 λ3 = 0, 802
4D
MPD
λ4,1 = 0, 618 λ4,1 = 1, 618 λ4,1 = 0, 440
λ4,2 = 1, 269 λ4,2 = 0, 352 λ4,2 = 0, 650
Métrica K λ4,1 = 0, 395 λ4,1 = 0, 415 λ4,1 = 1, 618
λ4,2 = 0, 660 λ4,2 = 0, 620 λ4,2 = 0, 352
Já os parâmetros de rotação escolhidos com a métrica K são aqueles obtidos com a métrica mínima.
É importante destacar que, para o caso da métrica K, quanto maior a ordem de modulação utilizada,
maior será o valor da métrica mínima alcançada. A mesma conclusão é possível de ser estabelecida
avaliando o aumento no número de dimensões. Considerando a mesma ordem de modulação, por
exemplo 4-QAM, a métrica K obtida para 2D é 1, 44× 102 e para 4D é 1, 74× 106. Para 2D e 3D os
parâmetros de rotação obtidos com a métrica MPD apresentam praticamente os mesmos valores de
métrica. Já no caso de 4 dimensões, quanto maior a ordem de modulação utilizada, menor o valor da
métrica MPD obtida.
Tab. 4.2: Valores das métricas MPD e K obtidas em função do número de dimensões e a ordem da
modulação, para valores correspondentes na Tab. 4.1.
Métricas 4-QAM 16-QAM 64-QAM
2D
MPD 1, 7885 1, 7888 1, 7888
Métrica K 1, 44× 102 4, 56× 104 5, 94× 107
3D
MPD 1, 1428 1, 1428 1, 1428
Métrica K 1, 16× 104 5, 42× 107 8, 42× 1010
4D
MPD 0, 3996 0, 3238 0, 1154
Métrica K 1, 74× 106 1, 17× 1011 2, 08× 1015
A Tab. 4.3 apresenta os valores dos parâmetros ótimos de rotação em função do número
de antenas usadas no receptor e do número de dimensões. Na Tab. 4.3 foi considerada apenas a
modulação 4-QAM. Observe ainda que os parâmetros de rotação ótimos, obtidos para a métrica
MPD, não variam com o número de antenas do receptor. Esse resultado pode ser justificado pelo fato
de que o cálculo da distância produto mínima depende apenas do número de dimensões e ordem de
modulação das constelações rotacionadas, mas não do número de antenas do receptor2. Por outro
2Como (2.25) não depende do número de antenas, o parâmetro de rotação referente à métrica MPD é o mesmo para
cada uma das dimensões.
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lado, a métrica K é função de Υ. Desta forma, a métrica K depende do número de dimensões D e
também do número de antenas Υ, o que não foi considerado nas análises de [13] e [40], e portanto é
uma contribuição desta tese.
Tab. 4.3: Parâmetros de rotação ótimos (λs) para 4-QAM, em função do número de antenas (Υ) e do
número de dimensões (D). Parâmetros encontrados por meio das métricas K e MPD.
Número de Métrica K MPD
Antenas D = 2 D = 3 D = 4 D = 2 D = 3 D = 4
Υ = 1 λ2 = 1, 932 λ3 = 1, 273
λ4,1 = 0, 395
λ2 = 1, 618 λ3 = 1, 247
λ4,2 = 0, 660
Υ = 2 λ2 = 1, 812 λ3 = 0, 791
λ4,1 = 0, 425
λ4,2 = 0, 240 λ4,1 = 0, 618
Υ = 3 λ2 = 1, 758 λ3 = 0, 794
λ4,1 = 0, 615 λ4,2 = 1, 269
λ4,2 = 1, 242
Υ = 4 λ2 = 1, 727 λ3 = 1, 257
λ4,1 = 1, 625
λ4,2 = 0, 357
4.3 Resultados e Discussão
Nesta Seção serão apresentados os resultados de desempenho em termos da taxa de erro de bit
média em cenários com diferentes dimensões, ordens de modulação e número de antenas receptoras.
Será também avaliada a relação entre os parâmetros de rotação e o número de usuários, e seu impacto
no desempenho do sistema. Tais análises têm como objetivo verificar e comparar os parâmetros de
rotação ótimos encontrados a partir das métricas K e MPD, apresentadas nas Tab. 4.1 e Tab. 4.3.
Os resultados apresentados nesta Seção foram obtidos através de simulações de Monte Carlo.
Para essas simulações, foi considerado um canal com desvanecimento plano, onde os ganhos do canal
são modelados como CN (0, α2). Portanto, para a a-ésima antena e o t-ésimo slot de tempo, o ganho
do canal pode ser escrito como ha,t = αa,t exp(jφa,t), onde αa,t é o desvanecimento Rayleigh e φa,t
a fase uniformemente distribuída no intervalo [0, 2pi). Além disso, o sinal recebido é corrompido por
ruído aditivo Gaussiano branco (AWGN - Additive White Gaussian Noise), que pode ser modelado
por uma variável aleatória de média zero e variância σ2n = N0/(4Ts), em que N0 é a densidade
espectral de potência unilateral do ruído e Ts a duração de um símbolo.
As análises dos cenários com um único usuário (K = 1) e vários usuários (K > 1) serão
apresentadas de forma separada.
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4.3.1 Cenário com um Único Usuário
Nessa Seção serão avaliados cenários que consideram apenas um usuário para D = 2, 3 e 4
dimensões. No receptor, é usada a técnica de detecção de máxima verossimilhança (MLD - Maximum
Likelihood Detector). Todos os parâmetros de rotação ótimos utilizados, λ2, λ3, λ4,1 e λ4,2, para as
métricas K e MPD, são oriundos das Tab. 4.1 e Tab. 4.3. A assíntota da taxa de erro de bit média,
dada por (2.26), será apresentada juntamente com os resultados de simulação para a determinação da
ordem de diversidade do sinal recebido.
A Fig. 4.3 ilustra a taxa de erro de bit média em função da razão sinal-ruído (γb), considerando
D = 2 dimensões, Υ = 1 antena e modulação 4-QAM. Nesta figura são apresentados o desempenho
da matriz de rotação utilizando as métricas MPD e K, além dos resultados de simulação. As linhas
pontilhadas exibem os resultados da assíntota da taxa de erro de bit média e as linhas contínuas
exibem os resultados oriundos de simulação. Apesar de (2.26) ter sido obtida a partir da análise da
métrica K, essa expressão pode também ser usada como assíntota de taxa de erro de bit média para
a métrica MPD, pois apesar das metodologias de busca dos parâmetros de rotação serem distintas,
os parâmetros de rotação pertencem às mesmas matrizes de rotação. Note ainda que as curvas de
simulação e as assíntotas, referentes à métrica K mostram o desempenho superior desta métrica em
relação à métrica MPD. O ganho de desempenho da métricaK, em relação à métrica MPD, é da ordem
de 0, 4 dB. A região no entorno de 27 dB foi ampliada para melhor visualização do ganho obtido com
a métrica K. Neste cenário, a ordem de diversidade obtida é 2, pois é o número de dimensões da
constelação considerada, D = 2.
A Fig. 4.4 apresenta a taxa de erro de bit média em função de γb para D = 2 dimensões,
Υ = 1 antena e modulação 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM. Observe na Fig. 4.4 que o desempenho
obtido com a métrica K é superior ao obtido com a métrica MPD, independente do esquema de
modulação considerado. No entanto, apesar do desempenho obtido com a métrica K ser superior à
métrica MPD, destaca-se que para 4-QAM este ganho é maior.
A seguir, uma abordagem mais ampla, considerando exclusivamente o esquema de modulação
4-QAM, será realizada para a avaliação das métricas K e MPD em diferentes cenários. A primeira
avaliação é realizada em cenários com diferentes números de dimensões. Para isso, a Fig. 4.5 apre-
senta os resultados de simulação da taxa de erro de bit média em função de γb para D = 2, 3 e 4
dimensões. Nessa análise foi considerado Υ = 1 antena. Na Fig. 4.5 observe que, com o aumento
do número de dimensões, a ordem de diversidade aumenta e consequentemente, o desempenho do
sistema melhora. Além disso, independentemente do número de dimensões, a métrica K mostrou-se
superior em desempenho à métrica MPD. Para 2 dimensões o ganho da métrica K é aproximada-
mente 0, 4 dB em relação à métrica MPD. Já para D = 3 e D = 4, os ganhos são 0, 2 dB e 0, 15 dB,
respectivamente.
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Fig. 4.3: BER Média em função de γb para modulação 4-QAM, D = 2 dimensões e Υ = 1 antena.
Resultados da assíntota (2.26) e de simulação da BER média para as métricas K e MPD.
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Fig. 4.4: BER média em função de γb para diferentes ordens de modulação M , em um cenário com
D = 2 dimensões e Υ = 1 antena. Resultados de simulação da BER média para as métricas K e
MPD.
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Fig. 4.5: BER média em função de γb para diferente número de dimensões, em um cenário com
modulação 4-QAM e Υ = 1 antena. Resultados de simulação da BER média para métrica K e MPD.
A fim de se avaliar o desempenho das métricas K e MPD, considerando um maior número
de antenas no terminal receptor, a Fig. 4.6 apresenta os resultados de simulação da taxa de erro
de bit média e da assíntota em função de γb. Nessa figura foi considerada a modulação 4-QAM e
Υ = 2 antenas no receptor. Para comparação são apresentadas curvas de desempenho das métricas
K e MPD para cenários D = 2 e D = 4 dimensões. As linhas pontilhadas representam os resultados
da assíntota e as linhas contínuas representam os resultados de simulação computacional. Observe
na Fig. 4.6 que, no caso de D = 2 dimensões as curvas de simulação, tanto da métrica K quanto
da métrica MPD convergem para as suas respectivas assíntotas. Já para D = 4 dimensões, como a
Fig. 4.6 ilustra a taxa de erro de bit média somente até 10−6, a convergência entre elas não é exibida.
No entanto, de acordo com a ordem de diversidade das assíntotas e do decaimento das curvas de
simulação, acredita-se que haja tal convergência em menores taxas de erro de bit. Em termos de
desempenho, note que a métrica K apresenta desempenho superior em relação à métrica MPD, com
ganho de até 0, 3 dB para D = 2 dimensões e de até 0, 15 dB para 4 dimensões. Na Fig. 4.6, a
região no entorno de 15 dB para as curvas de 2 dimensões, foi ampliada para melhor visualização dos
ganhos obtidos.
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Fig. 4.6: BER média em função de γb para a modulação 4-QAM e Υ = 2 antenas. Resultados da
assíntota e de simulação da BER média para métrica K e MPD. Avaliação para D = 2 e D = 4
dimensões.
Para a avaliação do impacto do número de antenas usadas no terminal receptor, a Fig. 4.7
exibe os resultados da taxa de erro de bit média em função de γb para um sistema com D = 2
dimensões, modulação 4-QAM e Υ = 1, 2, 3 e 4 antenas.
Mostrou-se em (2.26) que, a diversidade de um sistema SSD é dada pelo produto entre o
número de dimensões da constelação e o número de antenas do terminal receptor, isto é ΥD. A Fig.
4.7 apresenta os resultados para D = 2 dimensões. A ordem de diversidade varia de 2 a 8, conforme
o número de antenas varia de 1 a 4. Observe também que, independentemente do número de antenas,
as curvas de simulação e da assíntota referentes à métrica K mostram melhor desempenho. À medida
que a ordem de diversidade aumenta, a diferença entre as curvas das duas métricas é mantida. Assim
como citado anteriormente, para elevadas relações sinal-ruído, as curvas de simulação convergem
para suas respectivas assíntotas.
A Fig. 4.8 apresenta uma comparação entre dois cenários com diferentes números de dimen-
sões e de antenas, porém, com mesma ordem de diversidade ΥD = 6. Nesta comparação foi utilizada
a modulação 4-QAM. O primeiro cenário é composto por um terminal que possui Υ = 3 antenas de
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Fig. 4.7: BER Média em função de γb para diferentes números de antenas, em cenário com 4-QAM
e D = 2 dimensões. Resultados da assíntota (2.26) e da simulação da BER média para métrica K e
MPD.
recepção e os sinais são transmitidos em D = 2 dimensões. Já o segundo cenário é composto por um
terminal com Υ = 2 antenas e os sinais são transmitidos em D = 3 dimensões.
Assim, observe nesta figura que o cenário com 3 antenas é aproximadamente 3 dB melhor
que o cenário com 2 antenas. Esta diferença se deve ao emprego de mais antenas que garantem uma
maior energia recebida e consequentemente, resulta em um melhor desempenho.
No entanto, essa análise entre dois cenários com mesma ordem de diversidade permite, além
da avaliação da BER, uma comparação entre complexidade e custo de implantação. O número de
antenas que compõe o arranjo irá impactar diretamente no custo do terminal receptor, ou seja, mais
antenas empregadas, maior será o custo de implantação. Já com relação à complexidade, em [40]
foi realizada uma análise teórica da complexidade, em termos do número de cálculos realizados pelo
terminal receptor, quando a técnica de detecção MLD é empregada em sistemas SSD. Essa comple-
xidade é dividida em dois termos, sendo o primeiro referente ao número de somas e subtrações, e o
segundo ao número de multiplicações e divisões realizadas pelo detector. Desta forma, a complexi-
dade varia em função do número de dimensões (D), da ordem da modulação (M ) e do número de
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Fig. 4.8: BER Média em função de γb para a modulação 4-QAM e cenários com diversidade de ordem
6. Resultados da assíntota (2.26) e de simulação da BER média para as métricas K e MPD.
antenas (Υ), e pode ser expressa por, [40]
Nº de Somas e Subtrações = MD/2[ΥD(D + 1)− 1],
Nº de Multiplicações e Divisões = MD/2[ΥD(D + 2)].
(4.1)
Assim, cada um dos cenários apresentados na Fig. 4.8 pode ter a sua complexidade avaliada.
A quantidade de operações, definidas em (4.1), independe das condições do canal e será realizada
pelo detector MLD para cada símbolo recebido. Para o primeiro cenário (Υ = 3, D = 2), o detector
MLD necessita realizar 68 operações de soma e subtração e 96 operações de multiplicação e divisão,
totalizando 164 operações. Já para o segundo cenário (Υ = 2, D = 3), o detector MLD precisa
calcular 184 operações de soma e subtração e 240 operações de multiplicação e divisão, totalizando
424 operações. Assim, temos que o aumento de Υ, D ou M aumenta a complexidade total. A ordem
da modulação é o fator que mais influencia na complexidade do detector MLD. Para elevados valores
de Υ, D e M , a complexidade de detecção do MLD pode ser aproximada por,
CMLD = O
(
2ΥD2MD/2
)
. (4.2)
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Baseado em (4.2), considerando o incremento da ordem de modulação de 4-QAM para 16-
QAM no cenário da Fig. 4.8, o número total de operações3 realizados pelo detector MLD passa para
656 e 3392, para o primeiro (Υ = 3, D = 2) e segundo (Υ = 2, D = 3) cenários, respectivamente,
que corresponde a um crescimento de 4 vezes para o primeiro cenário e de 8 vezes no segundo cenário.
Entretanto, técnicas de detecção que garantam o desempenho ótimo com redução de complexidade, tal
como a decodificação esférica, apresentada na Seção 2.7.2.2, podem ser empregadas com o objetivo
de diminuir a complexidade.
4.3.2 Cenário Multiusuário
Foi anteriormente mencionado que os parâmetros ótimos de rotação, para cenários contendo
apenas um usuário, podem variar de acordo com o número de dimensões, ordem de modulação e
número de antenas. Entretanto, em cenários multiusuário, avaliações dos parâmetros ótimos de ro-
tação não foram encontradas na literatura e portanto, a relação entre os parâmetros de rotação e o
desempenho dos usuários ainda é um tema em aberto.
A estrutura matricial do enlace de subida de sistemas multiusuário que fazem uso da técnica
SSD foi definida em [13]. Diferentemente do cenário com apenas um usuário, o sinal recebido pela
estação rádio-base, composto pelas informações dos vários usuários que podem estar situados em
posições distintas dentro de uma célula, são afetados por desvanecimentos independentes. Entretanto,
como esses sinais são adicionados pelo canal, a etapa de cancelamento de fase torna-se inviável, visto
que o cancelamento de fase do sinal de um dos usuários modificará a fase do sinal dos demais. Assim,
o processo de desentrelaçamento das informações não pode ser realizado e, consequentemente, a
detecção dos símbolos dos diversos usuários deve ser feita mesmo que eles estejam entrelaçados.
As expressões apresentadas em [13], consideram que todos os usuários empregam o mesmo
parâmetro de rotação. Entretanto, o objetivo desta Seção é identificar o impacto do uso de diferentes
parâmetros de rotação no desempenho dos usuários. Para essa avaliação, o sinal recebido pelas Υ
antenas da estação rádio-base, proveniente dos K usuários, é dada por:
y = HTs + n, (4.3)
onde H é a matriz de canal, T é a matriz de rotação/transposição e s é um vetor coluna de dimensão
2DK, dado por,
s =
(
s1,1, s
′
1,1, s2,1, s
′
2,1, · · · , sD,1, s′D,1, s1,2, s′1,2, · · · , sD,2, s′D,2, s1,K , s′1,K , s2,K , s′2,K , · · · , sD,K , s′D,K
)T
,
(4.4)
3São considerados o total de somas, subtrações, multiplicações e divisões.
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onde si,k e s′i,k são os símbolos não rotacionados transmitidos pelo k-ésimo usuário na i-ésima di-
mensão que serão entrelaçados. Já n é um vetor ΥK-dimensional, que representa o ruído.
A matriz de canal H, de dimensões ΥK × DK, pode ser descrita como,
H =

H1 0 · · · 0
0 H2 · · · 0
...
... . . .
...
0 0 · · · HK
 , (4.5)
onde as sub-matrizes Hk, de dimensão Υ×D, são dadas por,
Hk =

h1,k,1 · · · h1,k,D
... . . .
...
hΥ,k,1 · · · hΥ,k,D
 , (4.6)
onde ha,k,d representa o desvanecimento complexo do canal referente à a-ésima antena, k-ésimo
usuário e d-ésima dimensão.
Além disso, a matriz de rotação/transposição T tem dimensão DK × 2DK, definida como,
T =
[
J1 J2 · · · JK
]
, (4.7)
onde Jk é uma matriz de dimensão DK × 2D, oriunda do seguinte produto matricial,
Jk = E
(
I2 ⊗WTk
)
, (4.8)
onde Wk é a matriz de rotação do k-ésimo usuário, I2 é uma matriz identidade 2 × 2 e ⊗ representa
o produto de Kronecker. Para o caso bidimensional, a matriz E é dada por,
E =

1 0 0 j
0 0 0 0
0 j 1 0
0 0 0 0
 .
A matriz E representa o processo de entrelaçamento realizado na transmissão, que neste caso
considera símbolos em duas dimensões. Na Eq. (4.8), diferentes parâmetros de rotação λk podem ser
empregados para cada usuário, onde Wk depende do parâmetro λk usado, conforme descrito na Tab.
2.1.
A fim de se obter o melhor desempenho possível, o detector MLD deve ser usado para se
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detectar s dado por (4.3). Porém, é sabido que a complexidade do detector MLD cresce exponen-
cialmente com o número de usuários [62]. Além disso, em cenários multiusuários que empregam
SSD, a complexidade de detecção também cresce exponencialmente com o número de dimensões, de
forma que a complexidade total é dada por O(MDK). No entanto, conforme visto na Seção 2.7.2.2,
a detecção esférica, consegue atingir o desempenho ótimo, evitando a busca exaustiva realizada pelo
detector MLD.
Assim, baseado na complexidade reduzida apresentada pelo algoritmo de detecção esférica,
uma avaliação do cenário multiusuário será realizada com o objetivo de se verificar o impacto na taxa
de erro de bit média pelo uso de parâmetros de rotação diferentes para cada usuário.
Nesse caso, um cenário compreendendo 2 usuários, cada um transmitindo seus sinais em
D = 2 dimensões e modulação 4-QAM, é considerado. Na estação rádio-base foi considerado apenas
uma antena de recepção, Υ = 1. Cada usuário poderá usar seu respectivo parâmetro de rotação,
sendo que neste cenário, para o usuário 1 (K1) será considerado o parâmetro de rotação λ2,K1 e
para o usuário 2 (K2) o parâmetro λ2,K2 . Dessa forma, primeiramente, a influência da variação do
parâmetro de rotação do usuário 2, na taxa de erro de bit média do usuário 1 é avaliada. Para isso,
será considerado que K1 utiliza o parâmetro de rotação ótimo encontrado para o cenário de um único
usuário que, de acordo com a Tab. 4.3, λ2,K1 = 1, 932 para Υ = 1 antena. Já o parâmetro de rotação
do usuário 2, λ2,K2 é variado entre 0 e 2, 1.
A Fig. 4.9 mostra os resultados de simulação da taxa de erro de bit média de ambos os
usuários, em função do parâmetro de rotação λ2,K2 . Nesta análise, foi estabelecido que γb = 19 dB, a
fim de que a taxa de erro de bit média mínima seja da ordem de 10−3. A Fig. 4.9 (a) mostra a taxa de
erro de bit média para K1, enquanto a Fig. 4.9 (b) ilustra a taxa de erro de bit média obtida para K2.
Observe que a taxa de erro de bit média do usuário K1 não sofre alterações substanciais em função do
parâmetro de rotação de K2. Por outro lado, a taxa de erro de bit média de K2, conforme esperado,
varia de acordo com seu respectivo parâmetro de rotação. Desta forma, note que quando o parâmetro
de rotação λ2,K2 se aproxima dos valores 0 e 1, o detector tem seu desempenho afetado e dessa forma,
a taxa de erro de bit média aumenta, alcançando valores da ordem de 4, 5 × 10−3. Entretanto, para
λ2,K2 próximo de 0, 5 ou maior que 1, 5, K2 alcança um desempenho similar a K1.
Os resultados da BER média do usuário 2, ilustrados na Fig. 4.9 (b) apresentam uma distri-
buição similar em relação aos resultados apresentados na Fig. 4.2 (a). Essa distribuição dos valores
da BER média e da métrica K em função do parâmetro de rotação, corroboram com a afirmação de
que o menor valor da métrica K, corresponde ao desempenho ótimo, obtido no caso de um único
usuário.
Na Fig. 4.9 note que alguns valores de λ2,K2 levam K2 a atingir taxas de erro de bit média
mínimas. Entretanto, mesmo fazendo uso do algoritmo de detecção esférica, a complexidade compu-
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Fig. 4.9: BER Média deK1 eK2 em função de λ2,K2 . K1 parametrizado com λ2,K1 = 1, 932. Cenário
de simulação considerando 4-QAM, Υ = 1 antena, D = 2 dimensões e γb = 19 dB.
tacional para se encontrar de forma precisa os valores desses parâmetros é extremamente alta. Para
se fazer essa busca é necessário realizar simulações de Monte Carlo para cada valor de λ2,K2 com
resolução de no mínimo 0, 001. O parâmetro de rotação que o levou K2 a atingir a menor taxa de erro
de bit média, na Fig. 4.9 (b) foi λ2,K2 = 0, 526.
Assim, a fim de se verificar o impacto da escolha do parâmetro de rotação de K2 para outros
valores de γb, foram realizadas novas simulações para a avaliação da BER média, de cada usuário, em
função de γb, cujo resultado é ilustrado na Fig. 4.10. Nesta análise, o cenário de simulação continua
o mesmo do anterior, ou seja, 2 usuários configurados com modulação 4-QAM e transmitindo em
2 dimensões. Para isso, alguns valores do parâmetro de rotação de K2 foram escolhidos, a saber:
λ2,K2 = 0, 526, 1 e 1, 932. Nesta figura, foi também incluída a simulação da BER média do usuário
K1, o qual foi mantido com o parâmetro de rotação ótimo, K1, λ2,K1 = 1, 932. Dessa forma, observe
na Fig. 4.10 que o desempenho do parâmetro de rotação λ2,K2 = 0, 526 é praticamente o mesmo que
o parâmetro de rotação λ2,K2 = 1, 932, que por sua vez é muito próximo do desempenho obtido por
K1. Estas curvas estão praticamente sobrepostas na Fig. 4.10. Por outro lado, o valor de λ2,K2 = 1
leva K2 a ter um aumento significativo da sua taxa de erro de bit média, uma vez que λ2,K2 = 1 faz
com que a matriz de rotação deste usuário se torne uma matriz identidade e dessa forma, nenhuma
rotação seja de fato aplicada. Neste caso, a curva da taxa de erro de bit média para esse parâmetro de
rotação apresenta inclusive ordem de diversidade 1.
Diante dos resultados apresentados para esse cenário multiusuário, podemos concluir que,
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Fig. 4.10: BER Média em função de γb, com parâmetros de rotação do usuário 2, λ2,K2 = 0, 526, 1 e
1, 932, modulação 4-QAM, Υ = 1 antena e D = 2 dimensões.
mantido os parâmetros ótimos de rotação para todos os usuários apresentados nas Tab. 4.1 e Tab. 4.3,
então o desempenho próximo ao ótimo pode ser obtido, evitando assim a elevada complexidade em
se encontrar parâmetros ótimos para cada usuário.
As mesmas avaliações desenvolvidas nesta Seção foram realizadas considerando um número
maior de antenas de recepção, Υ > 1, em D = 2 dimensões e modulação 4-QAM. Particularmente,
considerando Υ = 2 antenas, foi realizada uma simulação considerando γb = 9 dB, de tal modo que
a taxa de erro de bit média, neste caso, é da ordem de 5× 10−3.
A Fig. 4.11 apresenta os resultados de simulação para a taxa de erro de bit média de cada
um dos dois usuários, em função do parâmetro de rotação do usuário 2, λ2,K2 . Nas Fig. 4.11 (a) e
Fig. 4.11 (b) são apresentadas, respectivamente, a BER média dos usuários K1 e K2. Assim como
realizado anteriormente, K1 faz uso do parâmetro de rotação ótimo encontrado para o cenário de um
único usuário, que, de acordo com a Tab. 4.3, para Υ = 2 antenas, é igual a λ2,K1 = 1, 812.
Observe na Fig. 4.11 que o parâmetro de rotação de K2 praticamente não afeta a taxa de erro
de bit média de K1. No entanto, assim como observado para o cenário com Υ = 1 antena, como
esperado, a taxa de erro de bit média de K2 varia de acordo com seu respectivo parâmetro de rotação.
Para valores de λ2,K2 próximos de 0 e 1, o detector tem seu desempenho bastante ruim. Já para λ2,K2
próximo de 0, 5 ou maior que 1, 5, K2 alcança um desempenho similar a K1. Existem valores de
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(a) Taxa de Erro de Bit Média de K1. (b) Taxa de Erro de Bit Média de K2.
Fig. 4.11: BER Média dos usuários K1 e K2 em função de λ2,K2 . K1 parametrizado com λ2,K1 =
1, 812. Cenário de simulação considerando modulação 4-QAM, Υ = 2 antenas, D = 2 dimensões e
γb = 9 dB.
λ2,K2 que podem ser usados para melhorar o desempenho ainda mais, mas o seu ganho em relação
aos valores encontrados para o caso de um único usuário são insignificantes. Diante disso, podemos
concluir que o uso dos parâmetros de rotação ótimos, definidos pelas Tab. 4.1 e Tab. 4.3, podem
ser empregados para todos usuários, sem que haja perda de desempenho significativo no cenário
multiusuário.
Essa análise e seus respectivos resultados não haviam sido apresentados na literatura. Apesar
das avaliações terem sido realizados em um cenário com 2 usuários, acreditamos que esta conclusão
pode ser aplicada em cenários com maior número de usuários.
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Capítulo 5
Comparação entre MC-CDMA e SCMA em
Cenários de Sobrecarga
5.1 Introdução
A implantação das redes móveis de 5ª geração (5G) apresenta grandes desafios, visto a neces-
sidade de suportar diferentes tipos de serviços, cada um com características particulares. De acordo
com [78], os principais requisitos que deverão ser atendidos por essa nova rede são: transmissão de
dados em taxas extremamente elevadas, acesso massivo de terminais na rede de comunicação móvel,
latência ultra baixa e elevada confiabilidade nas comunicações, a fim de prover acesso inclusive à
aplicações críticas. Parte desse desafio está relacionado com a escolha da técnica de múltiplo acesso
que será adotada nesta nova geração da comunicação móvel. Ao longo das últimas décadas, dentro
das redes móveis de terceira e quarta gerações foram empregadas as técnicas CDMA e OFDMA,
respectivamente [79]. Conforme visto no capítulo 2, a técnica CDMA é caracterizada por sua elevada
imunidade à interferência e a técnica OFDM por sua imunidade contra efeitos indesejáveis do canal
de comunicação multipercurso (canal sem fio) [80].
Algumas técnicas de múltiplo acesso foram propostas para as redes de 5ª geração, sendo essas
classificadas em técnicas não-ortogonais (NOMA - Non Orthogonal Multiple Access) e ortogonais
(OMA - Orthogonal Multiple Access). As técnicas NOMA têm como característica permitir que
os usuários compartilhem simultaneamente os mesmos recursos, sendo que tais técnicas podem ser
divididas nos seguintes domínios: frequência, código e espaço. Já a técnica OMA não permite que
os usuários compartilhem os mesmos recursos de forma simultânea. De acordo com [81], baseado
nos requisitos da nova geração da telefonia móvel (5G), principalmente no que se refere ao número
massivo de terminais conectados à rede simultaneamente, as técnicas classificadas como NOMA são
mais promissoras do que as técnicas OMA.
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As técnicas de múltiplo acesso MC-CDMA e SCMA são classificadas como NOMA, visto que
seus usuários podem transmitir suas informações simultaneamente nas mesmas subportadoras. A téc-
nica MC-CDMA é uma técnica híbrida que combina os esquemas CDMA e OFDM. Da mesma forma,
a técnica SCMA também pode ser vista como uma técnica oriunda da combinação entre CDMA e
OFDM. Apesar desta relação entre as técnicas MC-CDMA e SCMA, a transmissão e recepção das
informações em cada uma delas acontece de forma distinta, conforme visto no capítulo 2. Nesse
sentido, uma análise comparativa será realizada a fim de se avaliar o desempenho e a complexidade
das duas técnicas. Assim, a técnica MC-CDMA usará detecção multiusuário ótima (MU-MLD -
Multiuser - Maximum Likelihood Detector) implementado via decodificação esférica (SD - Sphere
Decoding) e a SCMA com detecção MPA (Message Passing Algorithm).
Neste capítulo, algumas análises preliminares serão realizadas na Seção 5.2, onde pode-se
destacar o uso da rotação específica na geração dos conjuntos de sequências de espalhamento para
sistemas SCMA. Essa análise tem por objetivo avaliar o impacto no desempenho devido ao uso destas
rotações em sequências de espalhamento transmitidas em canais com desvanecimento plano e em
canais com desvanecimento seletivo. Outra abordagem preliminar realizada nesta Seção é a análise
da quantidade mínima de iterações necessárias para que o detector MPA apresente convergência no
desempenho. Na Seção 5.3 serão apresentados os resultados de simulação da taxa de erro de bit média
das técnicas MC-CDMA e SCMA em cenários com diferentes fatores de carga (β). Por fim, na Seção
5.4 serão apresentadas as avaliações de complexidade, em termos do número de cálculos realizados,
pelos detectores SD e MPA, que são utilizados nas técnicas MC-CDMA e SCMA, respectivamente. A
partir das avaliações de desempenho e complexidade dessas técnicas, estabeleceremos uma conclusão
sobre a viabilidade técnica de emprego de tais tecnologias nos novos sistemas de comunicação móvel.
5.2 Resultados Preliminares
Conforme visto na Seção 2.6.6.2, no processo de construção do conjunto de sequências de
espalhamento esparsas, a última etapa estabelecida por [51] é a aplicação de uma rotação específica
às sequências de espalhamento. Essa rotação, que é aplicada em uma constelação-mãe1, tem o pro-
pósito de gerar símbolos com diferentes potências e rotações de fase para cada um dos K usuários
no sistema SCMA. Dessa forma, cada usuário transmite suas informações usando uma sequência de
espalhamento exclusiva, que além de ser composta por uma combinação única de dv subportadoras,
possui M sequências de espalhamento que são diferentes dos demais usuários. Em [51] foi afirmado
que em canais com desvanecimento seletivo em frequência, tal como o enlace de subida de sistemas
1A constelação-mãe é uma matriz cujos elementos são associados com a matriz LDS, ZG×K , para a geração dos
conjuntos de sequências de espalhamento esparsas (codebooks) [51].
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celulares, o emprego de conjunto de sequências de espalhamento com potências e rotações de fase es-
pecíficas perdem importância. No entanto, em cenários onde os sinais dos usuários são afetados pelos
mesmos efeitos do canal, tal como o enlace de descida de sistemas celulares (desvanecimento plano),
a colisão destrutiva entre as sequências de espalhamento pode ser minimizada através da escolha
adequada da rotação específica de cada sequência de espalhamento.
Entretanto, não se encontrou na literatura simulações que ilustrem o impacto no desempenho
referente ao uso das rotações específicas na geração dos conjuntos de sequências de espalhamento.
A fim de fazer essa comparação, foram utilizados os dois conjuntos de sequência de espalhamento
apresentados nas Tab. 2.2 e Tab. 2.3. A partir destes conjuntos de sequências de espalhamento
foram realizadas simulações de Monte Carlo em canais com desvanecimento plano e em canais com
desvanecimento seletivo em frequência. Essas simulações têm como objetivo avaliar o desempenho
de ambos os conjuntos de sequências de espalhamento, em termos da taxa de erro de bit média,
plotada em função da razão sinal-ruído média (γb) nos dois tipos de canais. A Fig. 5.1 ilustra os
resultados gráficos dessas simulações, sendo que na Fig. 5.1 (a) são apresentados os resultados em
canal com desvanecimento plano e na Fig. 5.1 (b) os resultados em canal seletivo em frequência,
onde cada subportadora é afetada por um desvanecimento independente.
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Fig. 5.1: Taxa de erro de bit média em função de γb dos conjuntos de sequências de espalhamento
gerados com e sem a rotação específica. Simulação considerando a matriz LDS Z4×6 (2.46) com 6
usuários e modulação de 4 pontos.
Na Fig. 5.1 (a) observe que o uso de um conjunto de sequências de espalhamento gerados
sem a rotação específica tem sua inclinação modificada à medida que γb aumenta. Enquanto a taxa
de erro de bit média referente ao conjunto de sequências de espalhamento gerado com a rotação
específica apresenta uma curva com ordem de diversidade 4, observa-se que, a partir de 12 dB, a taxa
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de erro de bit média do conjunto de sequências de espalhamento gerado sem a rotação específica,
muda de inclinação e tende a se manter em uma ordem de diversidade 2. Sendo assim, quanto maior
γb, maior a diferença de desempenho entre os conjuntos de sequências de espalhamento. Por outro
lado, em canais com desvanecimento seletivo em frequência, independentemente do uso da rotação
específica, o desempenho obtido é o mesmo. Na Fig. 5.1 (b), a ordem de diversidade apresentada
por ambas as curvas é 2. Esse resultado se deve aos desvanecimentos independentes que afetam o
sinal transmitido, e modificam tanto a componente em fase quanto a componente em quadratura dos
sinais. Esses resultados corroboram com as afirmações de [51] sobre a ineficácia do uso da rotação
específica em canais seletivos em frequência.
Diante destes resultados, o presente capítulo contempla o enlace de subida de sistemas celu-
lares, e será considerado que a largura de banda de coerência do canal Bc, seja menor que a largura
de banda do sinal, a fim do canal ser classificado como seletivo em frequência. Dessa forma, com
o intuito de simplificar o processo de criação do conjunto de sequências de espalhamento, não será
utilizada a rotação específica.
Ainda sobre a técnica SCMA, conforme visto na Seção 2.7.2.3.1, a complexidade do detec-
tor MPA é diretamente proporcional ao número de iterações realizadas. Nesse sentido, é importante
dimensionar a quantidade ideal de iterações a serem realizadas por este detector, para que o com-
promisso entre desempenho e complexidade seja alcançado. A Fig. 5.2 ilustra a evolução do de-
sempenho, em termos da BER média em função do número de iterações, para um sistema SCMA
com K = 6 usuários e G = 4 subportadoras, sendo que a cada usuário é permitido transmitir suas
informações em apenas dv = 2 subportadoras. Essa figura apresenta curvas de BER para diferentes
valores de γb, que foram obtidas para um cenário com modulação-mãe de 16 pontos.
Por meio da Fig. 5.2, observe que, à medida que se aumenta γb, a BER média diminui.
Para cada valor estabelecido de γb, foram realizadas simulações com até 25 iterações para observar
a evolução do desempenho do detector MPA. Observe que com 1 iteração, independentemente dos
valores de γb, a BER média é muito alta, da ordem de 10−1. Para γb = 10 dB, mesmo com o aumento
do número de iterações, a BER média não é reduzida. No entanto, para elevados valores de γb, há um
ganho considerável no desempenho à medida que se aumenta o número de iterações.
Porém, é possível observar que dependendo da γb considerada, a partir de um determinado
número de iterações, o desempenho do detector MPA não consegue melhorar e a BER média tende a
se estabilizar. Tomando como exemplo γb = 22 dB, verifique que a partir de 9 iterações, o detector
MPA não consegue diminuir de forma efetiva a BER média. Considerando ainda este valor de γb,
observe que, de 9 até 25 iterações houve pequena diminuição na BER média, porém, o ganho obtido
é irrelevante, da ordem de 1 × 10−4, o que torna desnecessário a execução deste elevado número de
iterações, visto o aumento da complexidade computacional envolvida.
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Fig. 5.2: Taxa de erro de bit média em função do número de iterações. Simulação considerando a
matriz LDS Z4×6 (2.46) com 6 usuários e modulação de 16 pontos.
Nesse sentido, com o objetivo de descobrir o número mínimo de iterações necessárias para
que o detector MPA atinja um desempenho próximo ao seu patamar, para cada cenário apresentado
neste capítulo foram realizadas simulações, similares às apresentadas na Fig. 5.2, para se encontrar
experimentalmente o número ideal de iterações. Os resultados oriundos destas simulações não se-
rão apresentados, porém, o número de iterações necessárias para cada cenário proposto será citado
oportunamente.
A fim de se comparar as técnicas MC-CDMA e SCMA, a eficiência espectral será utilizada
como parâmetro de equivalência entre elas. Para estes sistemas multi-portadora, a eficiência espectral,
ρmp, pode ser definida como:
ρmp =
K log2(M)
GBsub
[bits/s/Hz] (5.1)
onde Bsub é a largura de banda de cada subportadora.
Para essa equivalência, será assumido que cada conjunto de sequências de espalhamento do
sistema SCMA é atribuído a apenas um único usuário. Dessa forma, a fim de se garantir a mesma
eficiência espectral (5.1), o número usuários da técnica SCMA será o idêntico ao número de usuários
da técnica MC-CDMA. Além disso, o número de subportadoras (G) e a ordem de modulação de
ambas as técnicas serão os mesmos. Por mais que, individualmente, os usuários do sistema SCMA
transmitam suas informações em apenas dv subportadoras, o conjunto de sequências de espalhamento
para o atendimento dos K usuários, está distribuído entre G subportadoras.
Simulações de Monte Carlo foram realizadas para se comparar o desempenho das técnicas
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MC-CDMA e SCMA, em termos da taxa de erro de bit média, em função da razão sinal ruído média,
γb. Além disso, outra análise foi realizada com o objetivo de se comparar a complexidade de detecção,
em termos do número de operações matemáticas realizadas, para os detectores SD e MPA, usados
respectivamente, pelas técnicas MC-CDMA e SCMA. As simulações e análises foram realizadas
para cenários em que o número de usuários no sistema é maior ou igual ao número de subportadoras,
ou seja, foram considerados cenários com sobrecarga, β ≥ 100%. Cenários com fator de carga
β < 100%, não foram considerados na tese, por possuírem baixa eficiência espectral (ρmp). Na Seção
5.3 são apresentados os resultados comparativos de simulação da taxa de erro de bit média e na Seção
5.4 são apresentados os resultados das análises de complexidade dos detectores SD e MPA.
5.3 Taxa de Erro de Bit Média
Conforme citado anteriormente, as análises da taxa de erro de bit média foram realizadas via
simulação computacional, uma vez que as técnicas consideradas nessa análise não possuem expres-
sões teóricas que representem fielmente seu desempenho. Desta forma, em um primeiro cenário o
desempenho é avaliado considerando um fator de carga β = K/G = 100%. Os parâmetros referentes
à técnica SCMA, para este primeiro cenário, são baseados no grafo fator apresentado na Fig. 5.3,
bem como na matriz LDS apresentada em (5.2). Através do grafo, observe que tal sistema conta com
K = 3 usuários que realizam suas transmissões por meio de G = 3 subportadoras. Na Fig. 5.3
observe também que cada usuário da técnica SCMA (ui) realiza a transmissão de suas informações
em apenas dv = 2 subportadoras. Além disso, neste cenário com β = 100%, cada subportadora é
utilizada para a transmissão das informações de 2 usuários (dc).
Fig. 5.3: Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 100% e dv = 2.
A mesma interpretação pode ser realizada a partir da matriz LDS (5.2), onde cada coluna da
matriz representa o espalhamento das informações do i-ésimo usuário nas dv = 2 subportadoras. Já
as linhas desta matriz representam o compartilhamento das subportadoras entre os dc = 2 usuários
por subportadora.
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Z3×3 =
 1 1 01 0 1
0 1 1
 . (5.2)
A fim de manter a mesma eficiência espectral, a técnica MC-CDMA considera K = 3 usuá-
rios que fazem uso do mesmo fator de espalhamento que o SCMA, ou seja, G = 3 subportadoras.
Baseado nestes parâmetros, serão avaliados inicialmente o desempenho da técnica MC-CDMA para
as modulações 4-QAM e 16-QAM e da técnica SCMA para modulações com 4 e 16 pontos2. Para a
técnica MC-CDMA é considerado o detector MU-MLD implementado com o algoritmo SD e para a
técnica SCMA é considerado o detector MPA. Em todas as análises deste capítulo será considerado
Υ = 1 antena no receptor.
A Fig. 5.4 ilustra o desempenho dos sistemas MC-CDMA e SCMA em termos da taxa de
erro de bit média em função de γb, considerando uma modulação com M = 4 símbolos (4-QAM).
Conforme citado anteriormente, para cada cenário foram realizadas simulações para se determinar o
número mínimo de iterações necessárias do detector MPA para se atingir um equilíbrio entre desem-
penho e complexidade, que neste caso foram 2 iterações. Além das curvas de simulação do desem-
penho das técnicas MC-CDMA e SCMA, foi incluída nas análises a assíntota do detector MU-MLD,
dada por (2.41), para servir de referência para a técnica MC-CDMA.
Conforme pode ser observado, a curva de simulação da técnica MC-CDMA converge para
a sua respectiva assíntota, a qual mostra que a ordem de diversidade do sistema é G = 3. Observe
que a técnica MC-CDMA apresenta um desempenho superior em relação à SCMA, ou seja, uma
BER menor para uma mesma γb. Através das curvas de simulação, observe ainda que a ordem de
diversidade da técnica MC-CDMA é superior à SCMA, que apresenta ordem de diversidade 2. Desta
forma, à medida que γb aumenta, a diferença de desempenho entre as técnicas MC-CDMA e SCMA
se torna maior.
A mesma análise foi realizada com a modulação 16-QAM. Os resultados de desempenho em
função de γb são mostrados na Fig. 5.5. O número de iterações do detector MPA foi ajustado para
3. Na Fig. 5.5 observe que a ordem de diversidade obtida com a técnica MC-CDMA (G = 3)
é mantida. Já a técnica SCMA obtém um desempenho semelhante à técnica MC-CDMA até 21
dB, onde a partir deste ponto se afasta da curva de desempenho da técnica MC-CDMA. Essa perda
de desempenho representa o impacto da interferência de múltiplo acesso, que o detector MPA não
consegue combater. Na Fig. 5.5 observe ainda a acurácia entre os resultados de simulação e a assíntota
da técnica MC-CDMA. Apesar da convergência entre essas duas curvas, uma pequena diferença (0, 35
2A partir deste ponto, a fim de simplificar a notação, para a técnica SCMA, as modulações de 4 pontos serão referen-
ciadas como 4-QAM e as modulações de 16 pontos como 16-QAM.
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Fig. 5.4: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA conside-
rando modulação 4-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%). Algoritmo
MPA com 2 iterações.
dB) é observada, oriunda da distorção causada pela etapa de fatoração ordenada QR MMSE, utilizada
na implementação da decodificação SD. Para β ≤ 100%, esta fatoração não é necessária.
Uma nova comparação entre as técnicas MC-CDMA e SCMA foi realizada, porém conside-
rando desta vez um fator de carga β = 150%. Os parâmetros referentes à técnica SCMA para esse
fator de carga são baseados no grafo fator apresentado na Fig. 5.6, bem como na matriz LDS apre-
sentada em (5.3). Por meio de ambas representações, conclui-se que o sistema conta com K = 6
usuários que realizam suas transmissões através de G = 4 subportadoras. Visto que as sequências
de espalhamento são esparsas, cada usuário realiza a transmissão de suas informações em apenas
dv = 2 subportadoras. Por fim, pode-se observar no grafo que cada subportadora é utilizada para a
transmissão das informações de até 3 usuários (dc).
Z4×6 =

1 1 1 0 0 0
1 0 0 1 1 0
0 1 0 1 0 1
0 0 1 0 1 1
 (5.3)
Desta forma, a Fig. 5.7 ilustra os resultados da BER média em função de γb para esse novo
cenário, considerando a modulação 4-QAM. Os resultados de simulação da técnica SCMA apresen-
5.3. Taxa de Erro de Bit Média 133
0 3 6 9 12 15 18 21 24 27 30
10−6
10−5
10−4
10−3
10−2
10−1
100
 
 
B
E
R
M
e´d
ia
,
P
b
γb [dB]
MC−CDMA SD (Simulação)
MC−CDMA SD (Assíntota)
SCMA MPA (Simulação)
Fig. 5.5: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA. Modulação
16-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%). Algoritmo MPA com 3
iterações.
Fig. 5.6: Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 150% e dv = 2.
tado na Fig. 5.7 foram obtidos com 6 iterações do detector MPA. Além das curvas de simulação
das técnicas MC-CDMA e SCMA, foi inserida também a assíntota do detector MU-MLD, dada por
(2.41). Observe que a curva de simulação da técnica MC-CDMA concorda com a assíntota. Assim
como ocorrido no cenário com fator de carga de 100%, a técnica MC-CDMA apresenta um desem-
penho superior em relação à técnica SCMA. Note que a assíntota da técnica MC-CDMA apresenta
ordem de diversidade de G = 4. Já a técnica SCMA apresenta ordem de diversidade 2.
Na Fig. 5.8, os resultados de desempenho em função de γb para a modulação 16-QAM são
apresentados, considerando fator de carga igual a 150%. Para essa avaliação, o número de iterações do
detector MPA foi ajustado em 9, a fim de garantir o equilíbrio entre desempenho e complexidade do
detector. Observe que a ordem de diversidade de 4 é mantida para a técnica MC-CDMA. No entanto,
comparado com a modulação 4-QAM, o desempenho da técnica SCMA com 16-QAM aparentemente
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Fig. 5.7: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo MPA com 6
iterações.
obteve maior ordem de diversidade. De acordo com a Fig. 5.8, a curva de simulação da técnica SCMA
obtém ordem de diversidade 3. Em [55] uma análise da BER média, similar a este cenário SCMA
é realizada e, assim como na Fig. 5.8, a curva de simulação apresenta ordem de diversidade 3. No
entanto, assim como verificado na Fig. 5.5, para o caso de β = 100%, a partir de determinada γb a
inclinação da curva de simulação modifica e altera a ordem de diversidade. Nesse sentido, em elevada
γb, a ordem de diversidade da técnica SCMA para este cenário é também 2. Ainda na Fig. 5.8 observe
que a curva de simulação da técnica MC-CDMA é próxima de sua respectiva assíntota, apenas 0, 45
dB, sendo essa diferença causada pela etapa de fatoração ordenada QR MMSE, usada no algoritmo
de detecção do detector SD.
Outra avaliação é realizada considerando um cenário com fator de carga de β = 200%. Os
parâmetros referentes à técnica SCMA, para esse fator de carga são baseados no grafo fator apresen-
tado na Fig. 5.9. A respectiva matriz LDS é também apresentada em (5.4). Sendo assim, tanto em
(5.4), quanto através da Fig. 5.9, observe que o sistema conta com K = 10 usuários, que realizam
suas transmissões através de G = 5 subportadoras. Assim como nos casos anteriores, a cada usuário
é permitido espalhar suas informações em apenas dv = 2 subportadoras. Devido ao fato da matriz de
espalhamento LDS (5.4) ser uma matriz regular, nessas condições, cada subportadora é compartilhada
por até 4 usuários (dc).
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Fig. 5.8: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA. Modulação
16-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo MPA com 9
iterações.
Fig. 5.9: Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 200% e dv = 2.
Z5×10 =

1 1 1 1 0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 1 1 1 0 0 0
0 1 0 0 1 0 0 1 1 0
0 0 1 0 0 1 0 1 0 1
0 0 0 1 0 0 1 0 1 1
 . (5.4)
Assim como nos cenários avaliados anteriormente, a fim de se garantir a mesma eficiência es-
pectral entre as duas técnicas avaliadas, foi considerado na técnica MC-CDMA que K = 10 usuários
transmitem suas informações simultaneamente emG = 5 subportadoras. Simulações de Monte Carlo
foram realizadas para se avaliar o desempenho, em termos da taxa de erro de bit média em função de
γb, para a modulação 4-QAM.
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A Fig. 5.10 ilustra os resultados de simulação para as técnicas MC-CDMA e SCMA, bem
como a assíntota de desempenho do detector MU-MLD, dado por (2.41). Para a simulação da técnica
SCMA foram consideradas 5 iterações do detector MPA. Assim como nos casos anteriores, observe
que a técnica MC-CDMA apresenta melhor desempenho em relação à técnica SCMA, sendo que a
ordem de diversidade obtida pela técnica MC-CDMA, mesmo com o aumento do fator de carga, au-
mentou para 5. Além disso, a curva de simulação da técnica MC-CDMA é próxima da sua respectiva
assíntota, 0, 45 dB. Já no caso da técnica SCMA, através dos resultados de simulação, é observada
uma ordem de diversidade 2.
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Fig. 5.10: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA. Modu-
lação 4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 2 (β = 200%). Algoritmo MPA com 5
iterações.
Ao longo destas avaliações pôde-se perceber que a técnica MC-CDMA apresenta melhor
desempenho que a técnica SCMA, independente do fator de carga considerado. Além disso, observe
que à medida que se aumenta o fator de carga, a diferença de desempenho entre tais técnicas também
aumenta. Note também que a ordem de diversidade da técnica MC-CDMA nos cenários analisados é
G e a ordem de diversidade da técnica SCMA é 2.
Todas as avaliações até aqui realizadas, consideram que na técnica SCMA, cada usuário es-
palha suas informações em apenas 2 subportadoras, dv = 2. Esse valor de espalhamento espectral
é comumente utilizado nas avaliações encontradas na literatura. Desta forma, a fim de verificar o
desempenho da técnica SCMA com espalhamento espectral diferente de dv = 2, novas simulações
foram realizadas para cenários com diferentes fatores de carga. Esses resultados foram associados
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às curvas de desempenho da técnica MC-CDMA com os respectivos fatores de carga, a fim de se
comparar seus desempenhos.
Com isso, a fim de ilustrar a configuração do sistema SCMA em tais cenários, seus grafo
fatores e suas respectivas matrizes de espalhamento LDS são apresentados. Na Fig. 5.11 é apresen-
tado um grafo fator que possui 4 nós de variável, que representam os usuários e 4 nós de função, que
representam as subportadoras. Dessa forma, o fator de carga deste cenário é β = 100%. Observe na
Fig. 5.11 que cada usuário faz uso simultâneo de 3 subportadoras para espalhar suas informações,
dv = 3. Da mesma forma, cada subportadora é utilizada para a transmissão das informações de 3
usuários (dc = 3).
Fig. 5.11: Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 100% e dv = 3.
Z4×4 =

1 1 1 0
1 1 0 1
1 0 1 1
0 1 1 1
 . (5.5)
Baseado nisso, a Fig. 5.12 apresenta as curvas de desempenho, em termos da taxa de erro
de bit média em função de γb, para as técnicas MC-CDMA e SCMA, que fazem uso da modulação
4-QAM. Nos resultados de simulação da técnica SCMA foram consideradas 5 iterações do detec-
tor MPA. Assim como nos casos anteriores, foi inserida a curva referente à assíntota do detector
MU-MLD para servir de referência ao desempenho da técnica MC-CDMA. Observe que a curva de
simulação da técnica MC-CDMA converge para sua respectiva assíntota. Já o desempenho da técnica
SCMA até 14 dB possui uma BER média equiparável à técnica MC-CDMA. No entanto, à medida
que a razão sinal-ruído aumenta, o desempenho da técnica SCMA piora gradativamente em relação à
técnica MC-CDMA, o que representa uma ordem de diversidade menor obtida pela técnica SCMA.
Observe na Fig. 5.12 que a ordem de diversidade da curva de simulação da técnica MC-CDMA, assim
como de sua assíntota, é 4. Já a curva de simulação da técnica SCMA possui ordem de diversidade 3.
Por fim, foram considerados K = 10 usuários que transmitem suas informações simultane-
amente em dv = 3 subportadoras, de um total de G = 5. A Fig. 5.13 ilustra o grafo fator corres-
pondente a esse cenário que possui um fator de carga de β = 200%. A mesma representação pode
ser definida através da matriz de espalhamento LDS, apresentada em (5.6). Desta forma, observe que
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Fig. 5.12: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA. Modu-
lação 4-QAM, K = 4 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 3 (β = 100%). Algoritmo MPA com 5
iterações.
cada subportadora é responsável pela transmissão das informações de 6 usuários (dc = 6).
Fig. 5.13: Grafo do cenário SCMA com fator de carga de β = 200% e dv = 3.
Z5×10 =

1 1 1 1 1 1 0 0 0 0
1 1 1 0 0 0 1 1 1 0
1 0 0 1 1 0 1 1 0 1
0 1 0 1 0 1 1 0 1 1
0 0 1 0 1 1 0 1 1 1
 . (5.6)
Apesar do grafo fator apresentado na Fig. 5.13 caracterizar um novo cenário para a técnica
SCMA, para a técnica MC-CDMA esse cenário é idêntico ao apresentado na Fig. 5.10, uma vez que
o número de usuários e subportadoras se mantiveram os mesmos. Sendo assim, é possível realizar a
comparação de desempenho entre as técnicas MC-CDMA e SCMA com os parâmetros definidos pelo
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grafo Fig. 5.13 e matriz de espalhamento LDS dada em (5.6). Nesta simulação a modulação utilizada
foi a 4-QAM e para o detector MPA foram consideradas 5 iterações. Assim como verificado na Fig.
5.10, a curva de simulação da técnica MC-CDMA é próxima de sua assíntota, e apresenta ordem
de diversidade 5. Comparando ambas as curvas de simulação, é possível perceber que a diferença
de desempenho entre as duas técnicas é a maior obtida entre todas as análises realizadas até então
neste capítulo. A técnica SCMA apresenta uma BER média bem maior que a obtida pela técnica
MC-CDMA.
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Fig. 5.14: Taxa de erro de bit média em função de γb para as técnicas MC-CDMA e SCMA. Modu-
lação 4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 3 (β = 200%). Algoritmo MPA com 5
iterações.
Por meio dos resultados apresentados neste capítulo podemos concluir que a técnica MC-
CDMA com detecção MU-MLD implementado via SD possui melhor desempenho que a técnica
SCMA com detecção MPA. Com o aumento do número de subportadoras, nas quais os usuários
espalham suas informações (dv), através da técnica SCMA, há uma diminuição na taxa de erro de
bit média. Esse resultado pode ser observado nos desempenhos apresentados pela técnica SCMA nas
Fig. 5.10 e Fig. 5.14. Considerando a razão sinal-ruído média de, por exemplo 18 dB, o desempenho,
em termos da BER média, obtido com dv = 2 foi de aproximadamente 3×10−4, enquanto para dv = 3
a BER média foi de aproximadamente 2 × 10−3. O aumento do número de subportadoras em que
os usuários da técnica SCMA espalham seus dados, acaba gerando maior interferência de múltiplo
acesso, pois as sequências de espalhamento ficam menos esparsas, e consequentemente, mais usuários
compartilham um mesmo recurso físico, no caso uma subportadora. A técnica de detecção MPA não
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está preparada para cenários com elevados índices de interferência de múltiplo acesso, o que torna
seu uso menos eficiente do que a técnica de decodificação esférica.
5.4 Complexidade de Detecção
Conforme verificado na Seção anterior, em todos os cenários abordados, a técnica MC-CDMA
apresentou desempenho superior em relação a técnica SCMA, onde a taxa de erro de bit média em
função de γb foi avaliada. Entretanto, a complexidade de detecção de cada técnica precisa ser ana-
lisada, a fim de que o compromisso entre desempenho e complexidade de cada uma delas possa ser
verificado.
Desta forma, para a avaliação da complexidade referente à técnica SCMA, as equações (2.76)
e (2.77) serão utilizadas para se calcular, respectivamente, o número de somas/subtrações e multi-
plicações/divisões complexas necessárias para a decodificação através do detector MPA. Já para o
detector SD, o número de operações matemáticas será obtido por meio de simulações, pois o número
de operações realizadas para se calcular a métrica associada a um determinado ramo da árvore de
decodificação é uma variável aleatória, que depende do estágio onde esse ramo se encontra dentro da
árvore. Em [65] concluiu-se que a complexidade média do detector SD é do tipo polinomial. Para
isso, além dos resultados de simulação, as equações (2.63) e (2.64) serão utilizadas como referên-
cias, respectivamente, do número mínimo de operações de soma/subtração e de multiplicação/divisão
complexas a serem executadas pelo detector SD.
As avaliações de complexidade em termos do número médio de operações necessárias para
cada técnica foram realizadas para cada um dos cenários considerados na Seção 5.3. Sendo assim,
a primeira avaliação considera β = 100%, onde a modulação 4-QAM é utilizada pelas técnicas
MC-CDMA e SCMA. Nessa avaliação, na técnica SCMA cada usuário espalha suas informações
em apenas dv = 2 subportadoras. Na Fig. 5.15 (a) é apresentada a complexidade em termos do
número de somas/subtrações realizadas pelos detectores SD e MPA, em função de γb. Já na Fig. 5.15
(b), a complexidade em termos do número de multiplicações/divisões realizadas pelos respectivos
detectores são apresentadas, também em função de γb. Essa forma de apresentação dos resultados de
complexidade será adotada para os demais cenários a serem apresentados nesta Seção.
Observe na Fig. 5.15 que a complexidade computacional do detector MPA para as duas
classes de operações consideradas não depende de γb. Isto é devido ao fato que 2 iterações (IT ) são
sempre realizadas, de tal modo que o algoritmo MPA sempre realiza o mesmo número de operações,
independente das condições de canal. Por outro lado, a complexidade computacional do detector
SD diminui à medida que a razão sinal-ruído aumenta, tendendo a se estabilizar, convergindo para
o número mínimo de operações, conforme estabelecido em (2.63) e (2.64). A partir dos gráficos
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apresentados na Fig. 5.15, pode-se concluir que a complexidade de detecção do algoritmo SD é
maior que a do MPA, tanto no número de somas/subtrações, quanto de multiplicações/divisões. Em
elevadas relações sinal-ruído, o detector MPA realiza aproximadamente 60% menos operações que o
algoritmo SD.
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Fig. 5.15: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%). Algoritmo MPA com 2
iterações.
Já a Fig. 5.16 apresenta os resultados de complexidade em função de γb para um cenário se-
melhante ao anterior, β = 100% e dv = 2, porém, com modulação 16-QAM. Assim como na análise
da taxa de erro de bit média realizada para esse cenário, foram consideradas 3 iterações no detector
MPA. Conforme já citado anteriormente, a complexidade do detector MPA não varia em função das
condições do canal. No entanto, diferentemente da conclusão obtida no cenário anterior, neste cená-
rio o detector SD apresenta uma complexidade inferior à do MPA. Em elevadas relações sinal-ruído,
onde as curvas de simulação do detector SD convergem para os valores mínimos, o número de ope-
rações realizadas pelo detector SD representa, aproximadamente, 15% do número total de operações
realizadas pelo MPA, tanto em número de somas/subtrações quanto de multiplicações/divisões.
Uma nova avaliação de complexidade em termos do número de cálculos é realizada cujos
resultados são apresentados na Fig. 5.17, onde é considerado um cenário com β = 150%. Foi em-
pregada a modulação 4-QAM e o espalhamento em dv = 2 subportadoras para a técnica SCMA.
Observe que os resultados de simulação da técnica MC-CDMA, a partir de 12 dB convergem para
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Fig. 5.16: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
16-QAM, K = 3 usuários, G = 3 subportadoras e dv = 2 (β = 100%). Algoritmo MPA com 3
iterações.
o valor mínimo de complexidade, tanto para o número de somas/subtrações como para multipli-
cações/divisões. Comparando ambos os métodos de decodificação, note que o detector SD realiza
menos operações que o detector MPA. Por exemplo, para γb = 21 dB, o algoritmo SD realiza 30%
menos somas/subtrações e 42% menos multiplicações/divisões que o detector MPA. Sendo assim, do
ponto de vista o número de operações realizadas, o detector SD é menos complexo para este cenário.
A Fig. 5.18 ilustra a complexidade em função de γb para um cenário com β = 150% e mo-
dulação 16-QAM. Assim como ocorrido no cenário com mesmo β e modulação 4-QAM, a detecção
MU-MLD implementada via detector SD apresenta uma complexidade inferior ao detector MPA.
Porém, neste caso a diferença de complexidades entre as duas técnicas foi muito elevada. Tomando-
se como exemplo a razão sinal-ruído de 24 dB, pode-se observar que o detector esférico realiza,
aproximadamente, 1% das operações de somas/subtrações e multiplicações/divisões realizadas pelo
detector MPA. Esse resultado surpreendente pode ser justificado por (2.76), onde a detecção da téc-
nica SCMA apresenta complexidade O(Mdc), enquanto o detector MU-MLD implementado via SD
apresenta complexidade mínima O(K3).
Na Fig. 5.19 é realizada a análise da complexidade para um cenário com fator de carga
de 200%, onde 10 usuários compartilham 5 subportadoras. Assim como nas análises anteriores, a
cada usuário é permitido espalhar seus bits em dv = 2 subportadoras. A análise também considera
5.4. Complexidade de Detecção 143
0 3 6 9 12 15 18 21
3000
3500
4000
4500
5000
N
úm
er
o 
de
 
So
m
as
/S
ub
tra
çõ
es
 
 
γb [dB]
MC−CDMA SD (Simulação)
MC−CDMA SD (Mínimo)
SCMA MPA
(a) Número de Somas/Subtrações.
0 3 6 9 12 15 18 21
3000
4000
5000
6000
7000
N
úm
er
o 
de
 
M
ul
tip
lic
aç
õe
s/
Di
vis
õe
s
 
 
γb [dB]
MC−CDMA SD (Simulação)
MC−CDMA SD (Mínimo)
SCMA MPA
(b) Número de Multiplicações/Divisões.
Fig. 5.17: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo MPA com 6
iterações.
0 3 6 9 12 15 18 21 24
103
104
105
106
N
úm
er
o 
de
 
So
m
as
/S
ub
tra
çõ
es
 
 
γb [dB]
MC−CDMA SD (Simulação)
MC−CDMA SD (Mínimo)
SCMA MPA
(a) Número de Somas/Subtrações.
0 3 6 9 12 15 18 21 24
103
104
105
106
N
úm
er
o 
de
 
M
ul
tip
lic
aç
õe
s/
Di
vis
õe
s
 
 
γb [dB]
MC−CDMA SD (Simulação)
MC−CDMA SD (Mínimo)
SCMA MPA
(b) Número de Multiplicações/Divisões.
Fig. 5.18: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
16-QAM, K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo MPA com 9
iterações.
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modulação 4-QAM. Note que o número de somas/subtrações e multiplicações/divisões realizadas
pelo detector SD são inferiores às realizadas pelo detector MPA. No caso do número de operações
de multiplicação/divisão, para a razão sinal-ruído de 24 dB, o número de operações realizadas pelo
algoritmo MPA chega a ser 3 vezes maior que o número de operações realizadas pelo detector SD.
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Fig. 5.19: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 2 (β = 200%). Algoritmo MPA com 5
iterações.
Por meio dessas análises conclui-se que, dado um esquema de modulação e o número de
subportadoras nas quais é realizado o espalhamento das informações (dv), à medida que o sistema
fica mais sobrecarregado, a diferença de complexidade, em termos do número de operações de
soma/subtração e multiplicação/divisão, aumenta, tornando assim a técnica de detecção MPA mais
complexa do que a técnica de detecção SD. Em todas as análises realizadas, apenas no cenário com
modulação 4-QAM, β = 100% e dv = 2, o sistema SCMA com detecção MPA é menos complexo
que o MC-CDMA com detecção MU-MLD implementado via SD. Em todas as demais análises, a
técnica SCMA apresentou maior complexidade de detecção.
A fim de se verificar o impacto na complexidade referente ao fato dos usuários do sistema
SCMA transmitirem suas informações em dv = 3 subportadoras, conforme proposto na Seção 5.3,
novas avaliações foram realizadas. Dessa forma, na Fig. 5.20 são apresentadas as complexidades em
termos do número de somas/subtrações e multiplicações/divisões para o cenário referente ao grafo
fator apresentado na Fig. 5.11, que contempla 4 usuários e 4 subportadoras. Nesta avaliação de
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complexidade de um cenário com β = 100%, foi considerada modulação 4-QAM e detector MPA
realizando 5 iterações. A Fig. 5.20 (a) mostra que o número de somas/subtrações realizadas pelo
detector MPA é quase 3 vezes maior que o número realizado pelo detector SD. Por outro lado, o
número de multiplicações/divisões realizadas pelo detector MPA é ainda maior, chegando a quase 4
vezes mais operações que o detector SD.
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Fig. 5.20: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 4 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 3 (β = 100%). Algoritmo MPA com 5
iterações.
Por fim, na avaliação do cenário com 10 usuários e 5 subportadoras, em que cada usuário
espalha suas informações em 3 subportadoras (dv = 3), para modulação 4-QAM, a Fig. 5.21 ilustra a
complexidade de ambos detectores em função de γb. Assim como em todos os casos avaliados, note
que as curvas de simulação referentes à técnica MC-CDMA convergem para seus respectivos valores
mínimos. Além disso, a diferença de complexidade entre as duas técnicas de detecção para valores
elevados de γb, chega a ser de aproximadamente 100 vezes, em que a técnica MPA é mais complexa
que a técnica SD.
Observe nas análises de complexidade que o aumento de dv = 2 para dv = 3 subportadoras
por usuário, elevou de forma considerável a complexidade do detector MPA. De acordo com [59], a
complexidade de decodificação da técnica MPA cresce exponencialmente com o número de usuários
que transmitem em uma mesma subportadora dc, O(Mdc). Essa variável dc é diretamente proporcio-
nal a dv e K, a partir da relação dc = Kdv/G (2.48). Diante disso, além do maior compartilhamento
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Fig. 5.21: Complexidade computacional em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação
4-QAM, K = 10 usuários, G = 5 subportadoras e dv = 3 (β = 200%). Algoritmo MPA com 5
iterações.
das subportadoras causar maior interferência de múltiplo acesso e gerar um aumento na taxa de erro
de bit média, o aumento de dv também eleva demasiadamente a complexidade de detecção do algo-
ritmo MPA. Desta forma, valores de dv altos não são boas alternativas para a técnica SCMA.
Com os resultados positivos alcançados pela técnica MC-CDMA, onde foram obtidos melhor
desempenho e menor complexidade do detector MU-MLD implementado via SD em relação à técnica
SCMA, uma nova análise deve ser realizada. Conforme descrito na literatura, [40], a detecção MU-
MLD implementada via algoritmo SD necessita de tabela de buscas (look-up tables - LUT) para
realizar o processo de detecção. Essa necessidade de LUTs se deve pois, como a detecção é realizada
em árvore, o algoritmo precisa ter acesso às métricas calculadas nos ramos anteriores para cálculos
e decisões a serem realizados nos ramos posteriores. Entretanto, como o detector MPA é baseado
no algoritmo soma-produto, este também necessita de LUTs para armazenamento e consultas as
mensagens que são trocadas de forma iterativa, entre os nós de função e os nós de variável [82].
Diante destas informações, uma análise semelhante àquela da complexidade em termos do
número de somas/subtrações e multiplicações/divisões foi realizada para se verificar o número de
acessos à LUTs para cada uma das técnicas de detecção. Nesta análise foi escolhido apenas um
cenário para avaliação dos resultados numéricos.
A Fig. 5.22 ilustra o número de acessos realizados à LUT, por ambas técnicas de detecção,
5.4. Complexidade de Detecção 147
em função de γb. Foi escolhido o cenário mais comum nas análises encontradas na literatura, que
considera um fator de carga β = 150%, composto por K = 6 usuários e G = 4 subportadoras, sendo
que cada usuário espalha seus sinais em apenas dv = 2 subportadoras. Assim como nas análises
de BER média e complexidade realizadas, é empregada modulação 4-QAM, assim como o detector
MPA realiza 6 iterações.
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Fig. 5.22: Número de acessos à LUT em função de γb para MC-CDMA e SCMA. Modulação 4-QAM,
K = 6 usuários, G = 4 subportadoras e dv = 2 (β = 150%). Algoritmo MPA com 6 iterações.
Note na Fig. 5.22 que o número de acessos à LUT realizado pelo MPA é constante, mas
depende do número total de iterações. Na avaliação do número de acessos à LUT pelo algoritmo
MPA, foram contabilizadas todas as consultas às memórias realizadas pelo algoritmo iterativo. Por
outro lado, à medida que a razão sinal-ruído do canal aumenta, o número de acessos à LUT realizados
pelo detector SD diminui. Essa diminuição se deve ao fato de que com o aumento da razão sinal-ruído,
o decodificador SD encontra, de maneira mais rápida, o caminho com menor métrica dentro da árvore
de decodificação. Dessa forma, considerando γb = 18 dB, o número de acessos à LUT realizados
pelo algoritmo SD representa, aproximadamente, 10% do total de acessos realizados pelo detector
MPA.
148
Capítulo 6
Conclusões
A seguir, as principais contribuições e conclusões obtidas em cada um dos capítulos desta tese
são apresentados.
No Capítulo 3 foram propostas novas matrizes de rotação obtidas a partir de múltiplas matri-
zes de rotação em planos. Nesse sentido foram encontrados, por meio de simulação computacional,
os parâmetros de rotação das matrizes propostas para D = 2, 3 e 4 dimensões, considerando ordens
de modulação 4-QAM e 16-QAM. Com o aumento do número de dimensões, a busca dos parâmetros
ótimos das matrizes de rotação se torna mais complexa, uma vez que estas foram realizadas por meio
de força bruta. Foi também observado que as matrizes de rotação propostas são idênticas às matrizes
de [12]. Foram realizadas comparações de desempenho, em termos da BER média, entre as matri-
zes de rotação propostas com outras matrizes de rotação encontradas na literatura [12][76]. Por fim,
podemos concluir que, as matrizes de rotação propostas, com seus respectivos parâmetros ótimos,
apresentam melhor desempenho em relação às matrizes disponibilizadas na literatura. No entanto, os
ganhos de desempenho obtidos nos diversos cenários foram pequenos, da ordem de décimos de dB.
Diante disso, temos que as matrizes apresentadas em [12] são boas opções em sistemas que fazem uso
da diversidade espacial de sinais, visto que um número menor de parâmetros de rotação é necessário.
No Capítulo 4 foi utilizada a métrica K para obtenção dos parâmetros de rotação ótimos das
matrizes usadas em sistemas SSD. Nesta análise foram utilizadas as matrizes definidas em [12]. Desta
forma, foram obtidos parâmetros de rotação ótimos para as modulações 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM
e para D = 2, 3 e 4 dimensões. Além disso, como resultado de pesquisa inédito, verificou-se que os
parâmetros de rotação ótimos variam em função do número de antenas usadas na recepção. Diante
disso, foram obtidos os parâmetros de rotação ótimos para a modulação 4-QAM, para D = 2, 3 e 4
dimensões e arranjo de Υ = 1, 2, 3 e 4 antenas. Essas análises consideraram um cenário com um
único usuário. Em [13] uma análise em cenário multiusuário foi realizada, porém, foi considerado que
todos usuários usavam os mesmos parâmetros de rotação. Desta forma, também como contribuição
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inédita, foi realizada uma análise do impacto referente ao uso de parâmetros de rotação diferentes
em cenário multiusuário. Foi elaborado um modelo matemático matricial que permite a análise de
taxa de erro de bit média, obtida com parâmetros de rotação individuais. Assim, verificou-se que os
parâmetros de rotação ótimos encontrados no cenário com um único usuário apresentam desempenho
quase-ótimo em cenário multiusuário. Uma vez que a definição de parâmetros de rotação individuais
envolve simulações computacionais complexas e extensas, o uso dos parâmetros de rotação ótimos de
cenários com um único usuário torna-se uma alternativa viável, visto a mínima perda de desempenho
causada.
Por fim, no Capítulo 5 foi realizada a comparação de desempenho, em termos da BER mé-
dia, e da complexidade de detecção, em termos do número de cálculos realizados, entre as técnicas de
múltiplo acesso MC-CDMA e SCMA, em cenários com mesma eficiência espectral. A partir dessas
análises, conclui-se que a técnica MC-CDMA, com detector MU-MLD implementado via SD, apre-
senta melhor desempenho do que a técnica SCMA com detector MPA, principalmente em cenários
com maiores fatores de carga. Na literatura é amplamente divulgada a provável utilização da técnica
SCMA com detector MPA como padrão da quinta geração da telefonia móvel, visto sua versatilidade
e baixa complexidade de detecção. Foram então realizadas avaliações comparativas da complexidade
das duas técnicas, no que se refere ao número de operações realizadas e ao número de acesso à tabela
de busca de dados (look-up tables). Diante dessas análises, para uma mesma eficiência espectral,
verificou-se que a técnica MC-CDMA com o detector MU-MLD implementado via SD apresenta
complexidade inferior à técnica SCMA com o detector MPA. Pelo fato do detector MPA ser itera-
tivo, dependendo do cenário considerado, este precisa realizar um número elevado de iterações para
conseguir atingir um desempenho satisfatório. Em determinados cenários, o detector SD chegou a
realizar apenas 1% do número total de cálculos necessários pelo detector MPA.
6.1 Propostas de Trabalhos Futuros
Como propostas de trabalhos futuros que podem ser realizados a partir das análises desenvol-
vidas e dos resultados apresentados nesta tese, podem ser citados:
• Diversidade Espacial de Sinais dos Conjuntos de Sequências de Espalhamento - Nesta tese
foram considerados os conjuntos de sequência de espalhamento (codebooks) apresentados em
[51]. No entanto, esses conjuntos de sequências de espalhamento foram gerados considerando
os parâmetros de rotação das matrizes obtidas por meio da métrica MPD. Uma proposta de
trabalho futuro é gerar conjuntos de sequência de espalhamento levando em consideração os
parâmetros de rotação do Cap. 4.
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• Análise Comparativa com outros Conjuntos de Sequências de Espalhamento - Nas aná-
lises realizadas no Cap. 5 foram considerados os conjuntos de sequência de espalhamento
apresentados em [51]. No entanto, conforme citado ao longo da tese, um dos maiores desafios
desta técnica de múltiplo acesso é o desenvolvimento destes conjuntos de sequência de espa-
lhamento. Muitos trabalhos vêm sendo desenvolvidos na criação de conjuntos de sequência
de espalhamento. Dessa forma, uma nova análise comparativa entre as técnicas MC-CDMA e
SCMA pode ser feita considerando outros conjuntos de sequência de espalhamento.
• Controle de Potência - Nas análises realizadas nesta tese foi considerado que os sinais re-
cebidos por uma ERB possuem todos a mesma potência. Nesse cenário, onde é considerado
controle de potência perfeito, a técnica MC-CDMA com o detector MU-MLD implementado
via SD obteve desempenho superior à técnica SCMA com decodificador MPA. Desta forma,
uma nova comparação entre essas técnicas poderá ser realizada, considerando a ausência de
controle de potência, para se verificar, principalmente o comportamento do detector MPA.
• Códigos corretores de erros - Neste trabalho as avaliações de desempenho e complexidade
das técnicas de múltiplo acesso MC-CDMA e SCMA foram realizadas sem levar em conside-
ração codificação de canal. Entretanto, em sistemas de comunicação móvel, estes códigos são
indispensáveis e com isso, uma abordagem considerando códigos turbo poderia ser avaliada.
6.2 Trabalhos Publicados pelo Autor
Ao longo da pesquisa desenvolvida nesta tese de doutorado, foram elaborados três artigos
científicos, sendo um deles publicado em revista e os outros dois aceitos em congressos. Segue
abaixo a relação e a descrição destes artigos publicados.
6.2.1 Artigo Publicado em Periódico
Com os resultados obtidos no Capítulo 4 desta tese, foi elaborado o artigo intitulado Optimum
Rotation Parameters for Single and Multiuser Signal Space Diversity Employing Spatial Diversity
que foi aceito e publicado no International Journal of Electronics and Communications, da Elsevier,
em julho de 2019.
• C. I. Frison, H. R. Carvajal and C. de Almeida, Optimum Rotation Parameters for Single and
Multiuser Signal Space Diversity Employing Spatial Diversity, AEU - International Journal of
Electronics and Communications, 107, 275-281, July 2019.
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6.2.2 Artigo Publicado em Anais de Eventos
Parte dos resultados obtidos no Capítulo 5 desta tese, deram origem ao artigo intitulado MC-
CDMA and SCMA Performance and Complexity Comparison in Overloaded Scenarios que foi apre-
sentado no IEEE Colombian Conference on Communications and Computing (COLCOM), realizado
no mês de junho de 2019, em Barranquilla, Colômbia. Este artigo foi publicado no Conference Pre-
ceedings do IEEE Xplorer.
• C. I. Frison, H. R. Carvajal and C. de Almeida, MC-CDMA and SCMA Performance and Com-
plexity Comparison in Overloaded Scenarios, 2019 IEEE Colombian Conference on Commu-
nications and Computing (COLCOM), Barranquilla, Colombia, 2019.
6.2.3 Artigo Aceito para Publicação em Anais de Eventos
Outra parte dos resultados obtidos no Capítulo 5 desta tese, deram origem ao artigo intitulado
MC-CDMA and SCMA Performance Evaluation in 100% and 200% Load Factor Scenarios que será
apresentado no IEEE Fourth Ecuador Technical Chapters Meeting (ETCM), no mês de novembro de
2019, em Guayaquil, Equador.
• C. I. Frison, H. R. Carvajal and C. de Almeida, MC-CDMA and SCMA Performance Evaluation
in 100% and 200% Load Factor Scenarios, 2019 IEEE Fourth Ecuador Technical Chapters
Meeting (ETCM), Guayaquil, Ecuador, 2019.
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